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Kurzfassung
Drahtloses Erfassen verschiedener physikalischer Größen, wie Temperatur,
Kraft und Drehmoment, ist bereits heute eine wichtige Aufgabe der indus-
triellen Messtechnik und wird durch die fortschreitende Automatisierung
auch in anderen Gebieten stetig relevanter. Einen vielversprechenden Ansatz
stellen dafür resonante Hochfrequenz-Sensoren dar, beispielsweise basie-
rend auf akustischen Oberflächenwellen (SAW-Sensoren). Diese rein pas-
siven Sensoren sind extrem robust und können auch unter schwierigsten
Umgebungsbedingungen eingesetzt werden. Bisher scheitern jedoch viele
Anwendungen dieser zukunftsträchtigen Technologie an den aufwendigen
und teuren Lesegeräten, die zum Abfragen der Sensoren benötigt werden.
Die vorliegende Arbeit stellt deshalb ein neues drahtloses Ausleseverfahren
für resonante Sensoren vor, bei dem erstmalig das Prinzip der instantanen
Frequenzmessung (Augenblicksfrequenz- bzw. Momentanfrequenzmessung)
verwendet wurde, um das Antwortsignal des Sensors auszuwerten. Durch
diesen interferometrischen Ansatz lassen sich hohe Messwertaktualisierungs-
raten mit deutlich reduziertem Hardwareaufwand realisieren. Um Nichtidea-
litäten sowie Einflüsse von Temperatur und Alterungseffekte der analogen
Hardwarekomponenten zu minimieren, wurde eine In-situ-Linearisierung
verwendet, die bekannte Referenzsignale einspeist, um damit systematische
Fehler in den nachfolgenden unbekannten Messungen digital zu kompensie-
ren. Ein Kernpunkt dieser Arbeit stellt die detaillierte theoretische Untersu-
chung zur Systemauslegung sowie den Systemgrenzen und Fehlerkompensa-
tionsmöglichkeiten des vorgeschlagenen Verfahrens dar. Dazu wurden alle
Einzelkomponenten inklusivemöglicherQuereinflüsse imGesamtsystemkon-
text evaluiert und neben internen Fehlerquellen auch externe Störeinflüsse
betrachtet. Dabei wurden entscheidende neue Erkenntnisse für den prakti-
schen Einsatzdieses innovativenMesskonzeptes erlangt, die sich zumEntwurf
eines optimierten Gesamtsystems nutzen lassen.
Um die Realisierbarkeit des Konzepts zu zeigen, wurden Laboruntersuchun-
gen durchgeführt und ein Systemdemonstrator im 2,4-GHz-Frequenzband
entworfen und evaluiert. Dieser konnte mit einfacher Schaltungstechnik eine
₃𝜎-Präzision der Frequenzmessung unter 2Millionstel (ppm) bei 1000 Mes-
sungen pro Sekunde erreichen. Zusammen mit der unkomplizierten Signal-
verarbeitung werden dadurch neue Maßstäbe hinsichtlich kostengünstiger
Realisierungsmöglichkeiten gesetzt und enormes Potential für verschiedene
industrielle, automotive und medizinische Anwendungen demonstriert.
III

Abstract
Wireless acquisition of various physical quantities, such as temperature, force
and torque, is already an important task in industrial metrology and is be-
coming more and more relevant in other areas as a result of the increasing
automation. Resonant high-frequency sensors, for example based on surface
acoustic waves (SAW sensors), are a promising approach. These purely passive
sensors are extremely robust and can be used even under the most difficult
environmental conditions. So far, however, many applications of this innova-
tive technology cannot be realized due to the complex and expensive reading
devices required to interrogate the sensors.
The present work therefore presents a new wireless readout method for reso-
nant high-frequency sensors, using the concept of instantaneous frequency
measurement for the first time to evaluate the response signal of the sen-
sor. This interferometric approach allows high measurement update rates
with significantly reduced hardware requirements. In order to minimize non-
idealities as well as influences of temperature and aging effects of the analog
hardware components, an in-situ linearization was used which feeds known
reference signals to digitally compensate systematic errors in the following
unknown measurements. A core topic of this work is the detailed theoreti-
cal investigation of the system design as well as the system limits and error
compensation possibilities of the proposed method. For this purpose, all indi-
vidual components including possible cross-influences were evaluated in the
overall system context and, besides internal error sources, external interfe-
rences were also considered. Thereby decisive new findings for the practical
application of this innovative measuring concept were obtained which can be
used for the design of an optimized overall system.
In order to demonstrate the feasibility of the presented concept, laboratory
investigations were performed and a system demonstrator in the 2.4GHz
frequency band was designed and evaluated. Using simple circuit technology,
the system demonstrator was able to achieve a ₃𝜎 precision of the frequency
measurement of less than 2 parts per million (ppm) at 1000 measurements
per second. Together with the low complexity signal processing, this sets
new standards in terms of cost-effective implementation possibilities and
demonstrates huge potential for various industrial, automotive and medical
applications.
V
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KAPITEL 1
Einleitung
Die vorliegende Arbeit stellt ein neues Ausleseverfahren für passive reso-
nante Hochfrequenz (HF)-Sensoren vor, um mit diesen insbesondere Kraft
und Drehmoment drahtlos, präzise und latenzarm mit hoher Messaktua-
lisierungsrate zu erfassen. Beispielhaft dargestellt und praktisch evaluiert
wird der Ansatz an akustischen Oberflächenwellen (surface acoustic wave,
SAW)-Sensoren, die sich in der professionellen industriellen Messtechnik
selbst unter schwierigsten Umgebungsbedingungen bewährt haben. Dabei
zeigt das Konzept mehrere Vorteile zu bisherigen Lesegerät-Architekturen,
insbesondere hinsichtlich des Hardwareaufwands in Kombination mit der
dabei erreichbaren Messgenauigkeit und Messaktualisierungsrate.
1.1. Motivation
Die fortschreitende Digitalisierung beeinflusst nicht nur immer mehr unser
alltägliches Leben, sondern sorgt auch in eher konservativ geprägten Bran-
chenwie derMaschinen-, Elektro- undMetallindustrie für rasante technologi-
sche Entwicklungen und Umbrüche. Durch höhere Automatisierung und der
Vernetzung von realer und virtuellerWelt lassen sich immer kürzere Produk-
tionszyklen erreichen und neue Anforderungen wie die kundenindividuelle
Massenproduktion adressieren.Weiterhin ergeben sich durch intelligente und
vernetzte Systeme neueMöglichkeiten zur vorausschauenden Instandhaltung,
dieWartungsintervalle reduzieren, Effizienz und Zuverlässigkeit der Produkte
steigern und eine stärkere Kundenbindung erreichen kann. Essentiell für all
diese Entwicklungen sind, neben der Vernetzung und Informationstranspa-
renz, hochgenaue Sensorsysteme, die auch unter schwierigen Bedingungen,
sowohl in harschen Industrieumgebungenwährend der Produktion aber auch
später beim Einsatz der Produkte selbst, zuverlässig funktionieren.
Eine wichtige Messgröße bei allen elektrischen oder mit fossilen Brennstoffen
betriebenenAntriebenundMaschinen istdasDrehmoment. Hochgenaueund
robuste Drehmomentsensorik hat schon in den letzten Jahren an Bedeutung
gewonnen und wird in Zukunft noch wichtiger werden [1]. Neben unzähligen
1
Kapitel 1. Einleitung
Anwendungen in industriellen Prüfständen kanndadurch beispielsweise auch
eineWerkzeugüberwachung beimechanischenArbeitenodereineRührwerks-
überwachung in der Chemie- und Lebensmittelindustrie realisiert werden.
Weitere Einsatzmöglichkeiten gibt es bereits in der Schifffahrt: Dort wird die
vom Hauptantrieb auf die Schiffspropeller übertragene Leistung gemessen,
um unerwünschte Torsionsschwingungen zu detektieren [2]. Dadurch kann
die Treibstoffeffizienz verbessert, der Schadstoffausstoß reduziert und eine
Überlastung der Motoren vermieden werden. Auch bei Windkraftanlagen
stellt dieser Ansatz eine vielversprechende Möglichkeit dar, um unerwartete
Ausfälle von rotierenden Komponenten frühzeitig zu detektieren und teu-
rere Ausfälle zu reduzieren [3]. Insbesondere im Automobilbereich gibt es
vielfältige Anwendungsszenarien für Kraft- und Drehmomentmessung, etwa
im Antriebs- oder Bremsstrang, für die elektrische Servolenkung, oder bei
Reifendrucküberwachungssystemen [4, 5], die sich bisher allerdings aufgrund
der damit verbundenen Kosten nur in Nischenmärkten wie demMotorsport
gegenüber indirekten Methoden etablieren konnten. In Zukunft werden sich
mit der Elektromobilität, insbesondere bei Pedelecs und E-Bikes, nochweitere
vielversprechende Einsatzmöglichkeiten mit hohen Absatzmärkten ergeben,
da eine kraftabhängige Regelung des unterstützenden Motors gewünscht
wird. Darüber hinaus finden sich auch im medizinischen Bereich spannende
Applikationen wie zur nichtinvasiven Blutdruckmessung mit einem einmal
implantierten, rein passiven, Kraftsensor [6]. Vor allem für chronisch kranke
Patienten bietet sich so die Möglichkeit eine belastungsfreie kontinuierliche
Echtzeitüberwachung zu gewährleisten und kritische Gesundheitszustände
frühzeitig zu erkennen.
Für die meisten Anwendungen ist eine drahtlose Messung vorteilhaft, da bei
rotierenden Wellen keine feste Kabelverbindung hergestellt werden kann.
Der Einsatz von Schleifringen und Bürsten ist in der Regel unerwünscht, weil
diese mechanische und elektrische Probleme verursachen können oder im
Falle einer höherfrequenten Signalübertragung schwer bis unmöglich zu rea-
lisieren sind. Auch unter dem Aspekt der eingangs erwähnten Entwicklungen
gemäß dem „Industrie 4.0“-Paradigma besteht insbesondere das Interesse an
robusten drahtlosen Lösungen, wobei je nach Anwendung auch auf aktive
Elektronik auf derWelle verzichtet werden soll oder gar muss und so batterie-
lose, rein passive, Sensoren und entsprechende Ausleseschaltungen gefragt
sind. Dabei ist neben der eigentlichen Messgenauigkeit vor allem auch eine
latenzarme Erfassung mit hoher Aktualisierungsrate entscheidend, um auch
bei schnell rotierendenWellen genügend Messpunkte bereitzustellen.
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SAW-Sensoren haben sich als aussichtsreicher Ansatz für diese Aufgabe her-
auskristallisiert, selbst in harschen industriellen Umgebungen. Allerdings
weistdas Lesegerät aktuell noch einige Einschränkungenauf, insbesondere bei
hochdynamischenMessungen, und schränkt so dieweitereVerbreitung dieses
vielversprechenden Konzepts ein. Die vorliegende Arbeit beschäftigt sich
deshalb mit einem neuen Ansatz einer Lesegerät-Architektur für resonante
HF-Sensoren und untersucht das Konzept der instantanen Frequenzmessung,
um damit hohe Aktualisierungsraten mit minimalem Hardwareaufwand rea-
lisieren zu können.
1.2. Stand der Technik
Es gibtmehrere etablierte Technologien zur Kraft- und Drehmomentmessung,
die im Folgenden kurz vorgestellt werden. Der aktuell am weitesten verbrei-
tete Ansatz basiert auf Dehnungsmessstreifen (DMS), die konzeptbedingt
allerdings nicht berührungslos ausgelesen werden können. Magnetoelasti-
sche sowie SAW-basierte Drehmomentsensoren bieten hier den Vorteil einer
echt kontaktlosen Messung, sind aber bisher aufgrund der Komplexität nur in
Nischenanwendungen zu finden. Weiterhin gibt es noch einige optische Ver-
fahren, die beispielsweise mit einem Laser die Torsion derWelle messen und
damit indirekt das Drehmoment bestimmen [7]. Durch die notwendige opti-
sche Sichtverbindung sind diese allerdings relativ aufwendig und teuer, nur
für Spezialanwendungen geeignet und werden hier nicht weiter betrachtet.
1.2.1. Dehnungsmessstreifen
Ein üblicher heutiger DMS besteht aus einem nur wenige Mikrometer dicken
Widerstandsdraht, der mäanderförming auf einer dünnen Kunststofffolie
aufgebracht ist [8]. Diese wird auf das zu messende Objekt aufgeklebt. Eine
mechanische Belastung, wie Drehmoment auf einerWelle, sorgt nun für eine
Verformung (Dehnung / Stauchung) des DMS und daraus resultiert eineWi-
derstandsänderung, da sichdie LängeundderQuerschnittder Leitung ändern.
Umauch kleinste dehnungsbedingteÄnderungendes elektrischenWiderstan-
des zu detektieren, werden üblicherweise mehrere DMS als Wheatstonesche
Messbrücke verschaltet, so wird gleichzeitig auch eine Temperaturkompensa-
tion der Einzelsensoren erreicht [8]. Wird zur Realisierung des Messgitters
anstatt Metall ein Halbleitermaterial verwendet, das einen ausgeprägten pie-
zoresistiven Effekt aufweist, kann die Sensitivität des DMS deutlich erhöht
3
Kapitel 1. Einleitung
werden. Der sogenannte k-Faktor gibt dabei an, welche Proportionalität eine
relative Längenänderung auf eine relativeWiderstandsänderung hat.
Der große Nachteil an diesem Ansatz ist, dass zur Messung des DMS-Wi-
derstands ein physischer Kontakt notwendig ist. Soll das Verfahren also auf
rotierenden Wellen eingesetzt werden, muss über Schleifringe oder Kohle-
bürsten eine Verbindung zur Ausleseschaltung hergestellt werden. Diese
bringen eine zusätzliche Komplexität in das System ein, können die Messung
verfälschen und müssen bei Verschleiß regelmäßig getauscht werden. Alter-
nativ kann eine funkbasierte Datenübertragung verwendet werden, dafür
ist allerdings aktive Elektronik auf derWelle notwendig, die wiederum eine
Energieversorgung benötigt.Weiterhinmuss die Elektronik robust genug sein
und auch unter schwierigen Bedingungen, mit hohen Temperaturen, Öl und
Staub, zuverlässig funktionieren. Je nach Größe und Gewicht derAuslese- und
Funkschaltung kann diese auch zu einer Unwucht führen, die bei höheren
Umdrehungsgeschwindigkeiten ausgeglichen werden muss.
1.2.2. Magnetoelastische Drehmomentsensoren
Magnetoelastische Drehmomentsensoren nutzen den Effekt der inversen
Magnetostriktion, basieren also darauf, dass ferromagnetische Materialien
ihre magnetischen Eigenschaften unter Einfluss äußerer mechanischer Kräfte
verändern [9]. Vorteil des Verfahrens ist, dass es komplett berührungslos
funktioniert und dieWelle selbst als Sensor nutzt, ohne dass dort einWandler
platziert werden muss. Dafür werden allerdings gewisse Anforderungen an
dieWelle gestellt, insbesondere bei passiven Sensoren.
Passive SensorenwertendieÄnderung derMagnetisierung nahederWelle aus,
die aufgrund der inversen Magnetostriktion bei Anlegen eines Drehmoments
entsteht. Dadurch sind sie besonders anfällig gegenüber Einstreuungen ex-
terner Magnetfelder, die in industriellen Umgebungen, beispielsweise durch
Elektromotoren erzeugt, häufig vorkommen.Weiterhin benötigen passivema-
gnetoelastische Sensoren eine vormagnetisierteWelle, um die empfindlichen
Signale, die in der Größenordnung des Erdmagnetfelds liegen, überhaupt
detektieren zu können. Dies stellt auch ein Problem für langzeitstabile Mes-
sungen dar, da die Vormagnetisierung im Laufe der Zeit abnimmt und so zu
Messfehlern führen kann.
Aktive Sensoren sind etwas aufwendiger dafür aber robuster. Sie benötigen
keine vormagnetisierteWelle, sondern induzieren mit einer Primärspule bei
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jeder Messung selbst ein magnetisches Wechselfeld [10]. Über eine Sekun-
därspule wird dann die Änderung gemessen und darüber auf das anliegende
Drehmoment zurückgerechnet. Durch die aktive Magnetisierung können
höhere Magnetfeldstärken verwendet werden, damit lässt sich ein höheres
Signal-zu-Rausch-Verhältnis (signal to noise ratio, SNR) erreichen, das robus-
ter gegenüber Einstreuungen ist. Trotzdem muss für genaue Messungen das
Szenario sehr sorgfältig gewählt, und es müssen Einstreuungen vermieden
werden. Ebenso ist eine Temperaturkompensation der Auslesespulen und
Elektronik notwendig und relative axiale sowie radiale Bewegungen müssen
beachtet und gegebenenfalls kompensiert werden, die sonst zu zusätzlichen
Messfehlern führen können.
1.2.3. Drahtlose SAW-Sensorik
SAW-Sensoren sind kleine, robuste, kostengünstige und rein passive Bauele-
mente, die direkt auf die rotierende Welle appliziert werden. Sie basieren
auf dem Anregen einer akustischen Welle durch das elektrische Auslesesi-
gnal in einem keramischen Substrat. Äußere mechanische Einflüsse, wie das
Drehmoment, ändern die akustischen Ausbreitungseigenschaften im Sensor,
was, je nach Sensortyp, zu einer variierenden Umlaufverzögerung oder Reso-
nanzfrequenzverschiebung führt. Dies kann von einem externen Lesegerät
funkbasiert detektiert werden. Die ersten Ideen, SAW-Bauelemente als Senso-
ren einzusetzen, sind bereits vor über 40 Jahren entstanden [11–13] mit einer
seitdem kontinuierlichenWeiterentwicklung für eine Vielzahl von Anwen-
dungsbereichen. Der entscheidende Vorteil liegt in dem rein passiven Betrieb
und der drahtlosen Auslesefähigkeit, die den Einsatz an besonders unzugäng-
lichen Orten ermöglicht. Darüber hinaus sind sie kleine, kostengünstige und
robuste Bauteile auf hochstabilen Trägermaterialien und damit besonders
für harsche Umgebungen geeignet, auch wenn keine direkte Sichtverbindung
besteht [14]. Selbst starke magnetische Felder beeinflussen den Sensor nicht,
gleichzeitig ist er tolerant gegenüber hohen Temperaturen und ionisierender
Strahlung [15]. Neben Kraft- und Drehmoment eignen sie sich, in speziellen
Ausführungen, auch zur Messung von beispielsweise Temperatur, Beschleuni-
gung, Vibration, Magnetfeldern, Feuchtigkeit sowie für chemische Dämpfe
und Gase [16–21].
Trotz der teils einzigartigen Eigenschaften und vielfältigen Einsatzmöglichkei-
ten im industriellen und automotiven Bereich stellt die SAW-Sensorik heute
immer noch eine kleine Nischenanwendung dar, insbesondere verglichen mit
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den boomenden und hochvolumigen SAW- und akustischen Volumenwellen
(bulk acoustic wave, BAW)-Filtern, wovon geschätzt mehr als 40 Milliarden
Filterfunktionen im Jahr 2015 in Mobiltelefone eingebaut wurden [22]. Für
industrielle Anwendungen ist aktuell hauptsächlich das Lesegerät der Fla-
schenhals, insbesondere was die Kosten bei Messungen mit geringer Latenz
und hohen Aktualisierungsraten betrifft. Dies verhindert zurzeit noch den
Einsatz von drahtlosen SAW-Sensoren in größerem Umfang.
1.3. Zielsetzung und Aufbau der Arbeit
Wie sich gezeigt hat, ist diedrahtlose Kraft- undDrehmomentmessung aktuell
bereits eine wichtige Aufgabe in der industriellen Messtechnik, die in Zukunft
noch weiter an Bedeutung gewinnen wird. Passive SAW-Sensoren stellen
dabei einen vielversprechenden Ansatz dar, da sie, verglichen mit den aktuell
sehr verbreiteten Dehnungsmessstreifen, ohne lokale Stromversorgung und
per Funk abfragbar sind und dafür weder Schleifringe, Bürsten noch aktive
Elektronik auf der Welle benötigen. Auch gegenüber magnetoelastischen
Drehmomentsensoren zeigen sich einige Vorteile, insbesondere bezüglich
der Robustheit gegenüber magnetischen Streufeldern und der Flexibilität in
der Sensoranordnung. Die bisherigen Ansätze der SAW-Lesegeräte, die die
passiven Sensorenanregenund ihrAntwortsignal auswerten,weisenallerdings
noch einige Defizite auf, die einen weiteren Einsatz dieser vielversprechenden
Technologie aktuell einschränken.
Ziel dieser Arbeit ist es deshalb, eine neue Architektur für ein Lesegerät basie-
rend auf instantaner Frequenzmessung zu entwerfen, um schnelle, latenz-
arme Messungen mit geringen Hardwarekosten zu ermöglichen. Um die für
die Anwendung erforderliche hohe Frequenzgenauigkeit im Bereich weniger
Millionstel (parts per million, ppm) der Sensorresonanzfrequenz zu erreichen,
werden dazu ein In-situ-Linearisierungsverfahren und weitere Fehlerkompen-
sationsstrategienvorgestellt, die sowohl interneals auchexterne Fehlerquellen
erkennen und gegebenenfalls unterdrücken. Dargestellt und evaluiert wird
das Verfahren mit SAW-Resonatoren. Generell eignet sich das Konzept aber
genauso für keramische [23, 24] und dielektrische Mikrowellenresonatoren
[25–27] und für alle sich daraus ergebenden Sensorikanwendungen.
Jedes drahtlose Sensorsystem besteht aus dem Zusammenspiel des eigent-
lichen Sensors, einer Luftschnittstelle und dem Lesegerät, das den Sensor
ausliest. Zentraler Kern der Arbeit ist das Lesegerät, wobei Nichtidealitäten
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und parasitäre Einflüsse des Sensors, der Schnittstelle sowie der Umgebung
in einem ganzheitlichem Systementwurf modelliert werden und deren Aus-
wirkungen auf die Messgenauigkeit untersucht wird.
Im nächsten Kapitel folgt zunächst eine kurze Einführung in die Grundlagen
von SAW-Sensoren, instantaner Frequenzmessung und Sechstorinterferome-
trie. Kapitel 3 stellt anschließend den aktuellen Stand derTechnik vondrahtlo-
sen SAW-Lesegeräten dar und diskutiert die jeweiligen Vor- und Nachteile. In
Kapitel 4 wird dann die im Rahmen dieser Arbeit entworfene Architektur mit
einem In-situ-Linearisierungsverfahren zur Temperatur- und Fehlerkompen-
sationvorgestellt und zweimögliche Erweiterungen zur Interferenzerkennung
und Erhöhung der Integrationsdichtewerden präsentiert. Kapitel 5 beinhaltet
eine detaillierte Analyse der Einzelkomponenten des Lesegerätes. Neben den
optimalen Entwurfskriterien werden dabei auch gegenläufige Abhängigkeiten
im Gesamtsystem evaluiert und Fehlerkompensationsstrategien für interne
sowie externe Störeinflüsse vorgestellt. In Kapitel 6 werden schließlich die
Ergebnisse von Laboruntersuchungen und Demonstratorsystemen gezeigt,
mit denen die theoretischen Überlegungen messtechnisch verifiziert werden
konnten und welche die Eignung der Architektur zum drahtlosen Auslesen
von SAW-Sensoren demonstrieren. Die Ergebnisse der Arbeit werden dann in
Kapitel 7 diskutiert, mit dem bisherigen Stand der Technik verglichen und in
Kapitel 8 abschließend zusammengefasst.
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KAPITEL 2
Grundlagen
2.1. SAW-Sensoren
SAW-Sensoren gehören zu denmikro-elektromechanischen Systemen (micro-
electro-mechanical systems, MEMS). Ein oder mehrere Interdigitaltransducer
(interdigital transducer, IDT), die mittels eines photolitographischen Prozes-
ses auf die Oberfläche eines piezoelektrischen Substrats aufgebracht werden,
wandeln ein ankommendes hochfrequentes elektromagnetisches Signal in
eine akustische Oberflächenwelle um und gegebenenfalls wieder zurück [28].
Diese akustischeOberflächenwelle kann nun sehr einfachdurch physikalische
Umgebungsparameter, wie etwa Temperatur, Druck und/oder Drehmoment
beeinflusst werden.
Es gibt zwei verschiedene Prinzipien von SAW-Strukturen, die für Sensorik-
Anwendungen verwendetwerden: SAW-Resonatoren und reflektierende SAW-
Verzögerungsleitungen. Beide können jeweils als Eintor- oder Zweitor-Sensor
realisiert werden, wie schematisch in Abbildung 2.1 dargestellt ist. Eintor-
IDT
a.) Eintor-Resonator
IDT
c.) Eintor reﬂektive Verzögerungsleitung
b.) Zweitor-Resonator
Reﬂektor-
gitter
Reﬂektor-
gitter
IDT
Reﬂektor-
gitter
Reﬂektor-
gitter
IDT
Teilreﬂektoren

1

2

3
IDT
d.) Zweitor reﬂektive Verzögerungsleitung
Teilreﬂektoren

1

2

3 4
externer
Sensor
externer
Sensor
Abbildung 2.1.: Schematischer Aufbau von passiven SAW-Bauelementen für Sensoranwen-
dungen.
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Sensoren werden direkt von beispielsweise Temperatur, Kraft, Druck und
Drehmoment beeinflusst. Zweitor-Sensoren werden dagegen üblicherweise
durch einen konventionellen Sensor elektrisch belastet, dessen Messgröße
auf die akustische Oberflächenwelle wirkt [29]. Es ist jedoch zu beachten,
dass diese impedanzbelasteten Sensoren nur minimale Effekte erzeugen, die
für das Lesegerät entsprechend schwer zu detektieren sind. Außerdemwird
die passive Last mit einem HF-Signal anstatt mit Gleichstrom (direct current,
DC) gemessen, und somit kann die Kennlinie des SAW-Sensors signifikant
von der erwarteten DC-Kennlinie abweichen.
Reflektierende SAW-Verzögerungsleitungen erreichen trotz geringer geome-
trischer Abmessungen hohe zeitliche Verzögerungen zwischen den einzelnen
Antwortsignalen, da sich die akustischeWelle im Substrat nur mit einer Ge-
schwindigkeit von 3000m/s bis 6000m/s [30], also bis zu einem Faktor ₁₀₅
langsamer als die Vakuum-Lichtgeschwindigkeit, ausbreitet. Sie wurden erst-
malig 1972 für drahtlose Identifikationssysteme („ID-Tags“) vorgeschlagen [31]
und werden auch heute noch in Anwendungen eingesetzt, in denen CMOS-
basierte Systeme zur Funkidentifikation (radio frequency identification, RFID)
an ihre Grenzen stoßen [32]. 1987 wurde erstmals eine reflektierende SAW-
Verzögerungsleitung als drahtloser Temperatursensor verwendet [33]. Ein
wichtiger Vorteil ist, dass sie sowohl Identifikation als auch Sensorik kombi-
nieren können. Moderne Systeme bieten verschiedene Möglichkeiten zum
Vielfachzugriff durch die Verwendung von Zeitmultiplex (time division multi-
ple access, TDMA) [34], Codemultiplex (code division multiple access, CDMA)
[35–37] oder orthogonale Frequenzkodierung (orthogonal frequency coding,
OFC) [38]. Eintor-Verzögerungsleitungen verwenden einen einzelnen IDT
zusammen mit mehreren Teilreflektoren, was zu mehreren verzögerten Ant-
worten des Abfragesignals führt. Zwei- oder Dreitor-Verzögerungsleitungen
verwenden mehrere IDTs, von denen eine oder zwei durch einen externen
Sensor [39, 40] impedanzbelastet sind. Eine relative Auswertung dieser Ant-
wortsignale zueinander ergibt den Sensorwert.
Resonante SAW-Sensoren arbeiten etwas anders: Bei diesen wird der Sensor-
wert als Frequenz kodiert. Eintor-Resonatoren haben einen einzelnen IDT in
der Mitte zwischen zwei Reflektorgittern, die einen Resonanzraum mit einer
Resonanzfrequenz 𝑓₀ und Güte 𝑄 für die Oberflächenwelle bilden [41]. Der
Abstand zwischen den Fingern des reflektierenden Gitters definiert entspre-
chend die Resonanzfrequenz der akustischen Oberflächenwelle. Wenn eine
äußere Einwirkung (wie Kraft, Druck und/oder Temperatur) auf den Sensor
einwirkt, ändert sich dessen Resonanzfrequenz. Bei einem Zweitor-Resonator
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ist typischerweise ein IDT mit der Antenne verbunden, für den Empfang und
die Übertragung des HF-Signals, und der zweite IDT mit einem externen
Sensor, der den Resonator belastet. SAW-Resonatoren haben den Vorteil, dass
sie imVergleich zu reflektierendenVerzögerungsleitungen eine deutlich gerin-
gere Einfügedämpfung besitzen [42]. Außerdem sorgt ihr höherer Gütefaktor
(𝑄SAW) potentiell für eine höhere Auflösung [43, 44]. Allerdings können reso-
nante Sensoren nur Frequenzmultiplex (frequency division multiple access,
FDMA) als Mehrfachzugriffsverfahren verwenden und nicht TDMA, CDMA
oder OFC wie reflektierende SAW-Verzögerungsleitungen.
In fast allen heutigen Systemen zur Kraft-, Druck- oder Drehmomentmessung
wird nicht nur ein einzelner SAW-Sensor verwendet, sondernmehrere in einer
bestimmten Konfiguration, um die Robustheit sowie die Empfindlichkeit des
Systems zu erhöhen. Die Idee, zwei Resonatoren mit einer differentiellen
Auswertung zu verwenden, wurde erstmals 1996 in [45] vorgestellt. Dies hat
den signifikanten Vorteil, dass störende Einflüsse, die beide SAWs in glei-
chemMaße beeinflussen, wie z.B. Impedanzveränderungen im Funkkanal,
aufgehoben werden. Für hochgenaue Messung werden typischerweise sogar
drei oder fünf Resonatoren verwendet: jeweils zwei für eine Differenzmes-
sung der Messgröße und ein zusätzlicher, mechanisch unbelasteter für die
Temperaturkompensation [46, 47].
Aufgrund der diskutierten Vorteile bezüglich Einfügedämpfung und Güte
fokussiert sich diese Arbeit auf resonante SAW-Sensoren.
Modellierung und Nichtidealitäten von SAW-Resonatoren
SAW-Resonatoren werden am einfachsten durch das Butterworth-van Dy-
ke (BvD)-Ersatzschaltbild modelliert, das in Abb. 2.2 dargestellt ist [48]. Es
C
s RsLs
C
p
Abbildung 2.2.: Butterworth-Van Dyke äquivalentes Ersatzschaltbild für einen SAW-Resona-
tor.
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besteht aus einem Reihenschwingkreis (𝐿s, 𝐶s und 𝑅s), der dabei die Serienre-
sonanzfrequenz 𝑓₀ und Güte 𝑄SAW bestimmt:
𝑓₀ =
₁
₂π√𝐿s𝐶s
(2.1)
𝑄SAW =
₁
𝑅s
⋅ √
𝐿s
𝐶p
=
₂π𝑓₀𝐿s
𝑅s
(2.2)
𝐶p modelliert die statische Parallelkapazität, die zwischen der metallischen
Interdigitalstruktur und dem Quarzsubstrat entsteht.
Für resonante SAWs stellen besonders parasitäre Moden [49] eine Herausfor-
derung dar, da durch sie das eigentlichemonofrequenteAntwortsignal weitere
Spektralkomponenten enthält. Im Ersatzschaltbild können diese durch weite-
re parallel geschaltene Serienresonanzen modelliert werden. Je nach Position
und Eigenschaften können diese, insbesondere bei parasitären Resonanzen
nahe der Hauptresonanz, für das Lesegerät schwer zu trennen sein und die
Messgenauigkeit beeinträchtigen. Im Bereich des SAW-Entwurfs gibt es des-
halb einige Forschungsprojekte zur Unterdrückung der parasitären Modi
direkt im Sensor [50, 51].
2.2. Instantane Frequenzmessung
Die instantane Frequenzmessung (instantaneous frequency measurement,
IFM) bezeichnet im Folgenden die Augenblicksfrequenz- bzw. Momentan-
frequenzmessung. Diese wurde bereits in den 1950er Jahren für militärische
Anwendungen wie die Funkaufklärung entwickelt und wurde seitdem kon-
tinuierlich hin zu Radarwarnsystemen und Empfängern für die elektroni-
sche Kampfführung erweitert [52, 53]. Das Konzept wird heute noch in Ver-
teidigungsanwendungen zur Echtzeit-Frequenzidentifikation unbekannter
Signale über eine sehr große Bandbreite eingesetzt, oftmals dann in einer
voll-digitalen Implementierung [54].
Die grundlegende Idee der IFM basiert darauf, die unbekannte Frequenz eines
Signals anhand der Phasenverschiebung zu bestimmen, die dieses bei Durch-
laufen einer bekannten Verzögerungsleitung erhält. Ein Blockschaltbild des
Konzepts ist in Abbildung 2.3 dargestellt. Am Eingang des IFM-Empfängers
liegt ein Signal 𝐼₀(𝑡)mit der Leistung 𝑃s, unbekannter Kreisfrequenz 𝜔s und
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Leistungs-
teiler
Phasen-
diskriminator
dl
Auswertung
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unbekanntes
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rungsleitung
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A   D A   D A
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1
Abbildung 2.3.: Blockschaltbild zur instantanen Frequenzmessung und Unterteilung in ana-
loge, digitale und voll-digitale IFM.
beliebiger initialer Phase 𝜑s an. Bei Annahme einesWellenwiderstandes 𝑍₀
ergibt sich bei idealer Anpassung entsprechend:
𝐼₀(𝑡) = √𝑃s𝑍₀ ej(𝜔s𝑡+𝜑s) (2.3)
Dieses Signal wird vom IFM-Empfänger in zwei Teile aufgeteilt. Der erste Teil
wird direkt zum Phasendiskriminator geführt, während der zweite Teil zuerst
eine Verzögerungsleitung, mit der Verzögerungszeit 𝜏dl, passiert und dann
ebenfalls zum Phasendiskriminator geführt wird. Dessen Eingangssignale (𝐼₁,
𝐼₂) haben dann die Form:
𝐼₁(𝑡) = √𝑃s,₁𝑍₀ ej(𝜔s𝑡+𝜑s) (2.4)
𝐼₂(𝑡) = √𝑃s,₂𝑍₀ ej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s) (2.5)
mit einer, durch die Verzögerungsleitung entstandene, Phasendifferenz Δ𝜙
von:
Δ𝜙 = 𝜔s 𝜏dl = ₂π𝑓𝜏dl . (2.6)
Der Phasendiskriminatorwertet nundie relative Phasendifferenz Δ𝜙 zwischen
den beiden Signalen aus. Resultat ist üblicherweise ein Inphase- (𝐼) und
Quadratursignal (𝑄), das einen komplexen Zeiger darstellt, dessen Winkel
der Phasendifferenz entspricht. Mit der gemessenen Phasendifferenz und
bei bekannter Verzögerungszeit der Verzögerungsleitung kann dann auf die
ursprünglich unbekannte Frequenz des Eingangssignals zurückgerechnet
werden:
𝑓 =
Δ𝜙
₂π ⋅ 𝜏dl
. (2.7)
Da das System allerdings eine Phasendifferenz- und keine absolute Phasen-
messung durchführt, ist diese Berechnung nur eindeutig, solange dieWellen-
länge der höchsten zu messenden Frequenz größer als die (effektive) Länge
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der Verzögerungsleitung ist. Grundsätzlich ergibt sich daraus eine maximal
eindeutige Bandbreite des Systems 𝑓B von:
𝑓B =
₁
𝜏dl
. (2.8)
In militärischen Empfängern, die meist mehrere Oktaven abdecken sollen, ist
dies eine deutliche Einschränkung. Diese kann dadurch umgangen werden,
dass mehrere Korrelatoren mit unterschiedlichen Verzögerungsleitungslän-
gen parallel verwendet und gleichzeitig gemessen werden [53].
Bei der Implementierung des IFM-Empfängers unterscheidet man zwischen
analoger, digitaler und voll-digitaler IFM [53], abhängig davon, welche Blöcke
ausAbbildung 2.3 analog undwelchedigital realisiertwerden. Die ersten Emp-
fänger arbeiteten komplett analog inklusive der Auswertung der Basisbandsi-
gnale, die sich dadurch schwierig gestaltet hat. Ab den 1970er Jahren wurden
bei der digitalen IFM die Basisband (IQ)-Signale von einem Analog-Digital-
Umsetzer (ADU) digitalisiert und die Berechnung dann digital durchgeführt.
Dies kombiniert den Vorteil der leichteren (digitalen) Signalverarbeitung mit
dem Konzept der analogen Frequenzmessung, die auch für hohe Frequenzen
relativ einfach durchgeführt werden kann. In den letzten 15 Jahren wurde
zunehmend auch an voll-digitalen Implementierungen gearbeitet, bei denen
bereits das Eingangssignal mit einem sehr schnellen ADU abgetastet wird
und dann das komplette Konzept, inklusive Zeitverzögerung und Phasendis-
krimination, digital durchgeführt wird [54]. Vorteil daran ist eine maximale
Flexibilität, einfache Rekonfigurierbarkeit und Minimierung der analogen
Nichtidealitäten wie beispielsweise Fertigungstoleranzen und Temperatur-
abhängigkeiten der HF-Komponenten. Allerdings ist bei einer voll-digitalen
Implementierung ein sehr hoher Hardwareaufwand mit schnellen ADUs und
leistungsfähigen feldprogrammierbaren Gate-Arrays (field programmable gate
array, FPGA) notwendig.
Unabhängig von der Implementierung lassen sich mit der Empfängerarchi-
tektur nur monofrequente Signale verarbeiten. Treten mehrere Signale gleich-
zeitig oder ein Signal mit mehreren spektralen Anteilen auf, entsteht eine
Modulation der gemessenen Phasendifferenz, die einen Messfehler erzeugen
kann. Eine exakteAbschätzung des zeitabhängigen Fehlers ist komplex. In der
Literatur finden sich jedoch zwei einfache Abschätzungen für den ungünstigs-
ten anzunehmenden Fall, der für das Leistungsverhältnis eines Störers 𝑃i zum
Nutzsignal 𝑃s , mit 𝑃i < 𝑃s, einen Phasendiskriminator-Fehler 𝜃i erzeugt.
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Für ein Störsignal, das außerhalb der Basisbandbreite, aber noch innerhalb
der HF-Bandbreite des IFM-Systems auftritt gilt [53]:
𝜃i = arctan(
sinΦd
𝑃s
𝑃i
+ cosΦd
) (2.9)
wobei Φd die Phasendifferenz der beiden Eingangssignale am Diskriminator
darstellt:
Φd = 𝜔s𝜏dl − 𝜔i𝜏dl (2.10)
MitΦd = π/₂ und, für größereWerte von 𝑃s/𝑃i durch Kleinwinkelnäherung,
ergibt sich folgendes Maximum [55]:
𝜃i = arcsin(
𝑃i
𝑃s
) (2.11)
Tritt das Störsignal jedoch innerhalb der Basisbandbreite des Empfängers auf
hat es einen deutlich höheren Einfluss und es gilt [56]:
𝜃i = ₂ ⋅ √arcsin(
𝑃i
𝑃s
) (2.12)
Fokus aktueller IFM-Empfänger liegt weniger auf absoluter Frequenzgenauig-
keit, die üblicherweise im Bereich von 1-10MHz liegt, dafür mehr auf hohen
instantanen Bandbreiten (z.B. 2 - 18GHz) bei moderatem Dynamikbereich
(∼60dB) und kurzen Pulslängen von ≤ 50 ns [53, 54].
2.3. Sechstorinterferometer
Ein Sechstorinterferometer ist eine mögliche Realisierungsform des Phasen-
diskriminators in IFM-Systemen, die einige entscheidende Vorteile bietet:
Neben den passiven, kostengünstigen Implementierungsmöglichkeiten ist die
Sechstorstruktur insbesondere für ihre hohe Phasenauflösung bekannt [57].
Verglichen mit multiplikativen Mischern ist der Dynamikbereich zwar etwas
eingeschränkt, dafür zeigt sich aber eine wesentlich geringere Abhängigkeit
von der Leistung des Lokaloszillator (LO)-Signals [58]. Da in IFM-Systemen
konzeptbedingt, anders als beispielsweise bei Radarsystemenoder in derNetz-
werkanalyse, kein in der Leistung konstanter LO zur Verfügung steht, ist das
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Abbildung 2.4.: Struktur eines Sechstor-Interferometers in der Anwendung zur instantanen
Frequenzmessung: Das Sechstor-Interferometer selbst besteht aus einem Leistungsteiler und
drei 90°-Hybridkopplern und verwendet jeweils einen HF-Leistungsdetektor an den Ausgangs-
ports 𝑃₃ ... 𝑃₆.
der entscheidende Vorteil, der den Einsatz vor Sechstorinterferometern für
diese Anwendung begründet. Obwohl die Schaltungsstruktur bereits seit den
1950er Jahren in IFM-Empfängern eingesetzt wurde, waren es die Arbeiten
von Engen und Hoer in den 1970er Jahren, die das Sechstor auch für zivile
Anwendungen bekannt machten [59, 60]. Heute werden Sechstor-Strukturen
in einer Vielzahl von Mess- und Kommunikationsanwendungen eingesetzt,
von der Vektor-Netzwerkanalyse über Entfernungs-, Vibrations- und Einfalls-
winkelmessung bis hin zu Direktmischempfängern mit Gigabit-Datenraten
[61–65].
Die grundlegende Struktur des für IFM-Systeme üblichen Sechstor-Interfero-
meters, bestehend aus einem Leistungsteiler und drei 90°-Hybridkopplern,
ist in Abbildung 2.4 im Kontext eines IFM-Empfängers dargestellt. Dabei
werden zwei Ports (𝑃₁ und 𝑃₂) als Eingänge sowie vier Ports (𝑃₃ ... 𝑃₆) als
Ausgänge genutzt. Ein prinzipiell möglicher siebter Port wird mit einem 50-Ω-
Widerstand reflexionsfrei abgeschlossen. Innerhalb der Sechstor-Struktur
werden die beiden Eingangssignale unter vier relativen Phasendifferenzen von
₀, π/₂, π, und ₃π/₂ überlagert. Diese Überlagerungen führen, je nach den
relativen Phasen der beiden Eingangssignale, zu konstruktiver oder destruk-
tiver Interferenz. Daher sind die Leistungswerte dieser Ausgangssignale an
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den Ports 𝑃3 bis 𝑃6 ein Maß für die relative Phase zwischen 𝑃₁ und 𝑃₂. An den
Ausgängen der Sechstorstruktur sind Leistungsdetektoren angeschlossen, die
die HF-Leistung messen und als Spannung direkt ins Basisband umsetzen. Im
Idealfall haben diese eine exakt quadratische Kennlinie, also eine Ausgangs-
spannung, die proportional zu der am Detektor anliegenden HF-Leistung
ist.
Für das in Abbildung 2.4 dargestellte und als ideal angenommene Sechs-
tornetzwerk lässt sich eine S-Parameter-Matrix aufstellen, die das relative
Übertragungsverhalten der Struktur zwischen den Ports 𝑃₁ ... 𝑃₆, ohne Berück-
sichtigung der internen Leitungslängen, vollständig beschreibt [66]:
[𝑆] =
₁
₂
⋅
⎛
⎜
⎜
⎜
⎝
₀ ₀ −₁ j j −₁
₀ ₀ j −₁ j ₁
−₁ j ₀ ₀ ₀ ₀
j −₁ ₀ ₀ ₀ ₀
j j ₀ ₀ ₀ ₀
−₁ ₁ ₀ ₀ ₀ ₀
⎞
⎟
⎟
⎟
⎠
(2.13)
Für die Herleitung der nach der Leistungsdetektion resultierenden Basisband-
signale (𝐵₃ ... 𝐵₆) wird das Eingangssignal 𝐼₀(𝑡) aus Gleichung (2.3) betrachtet,
das, auf die Impedanz 𝑍₀ normiert [67], die folgende hinlaufendeWellengröße
darstellt:
𝐼
₀
= √𝑃s ej(𝜔s𝑡+𝜑s) (2.14)
Der Leistungsteiler teilt dieses, gewichtet mit dem Amplitudenkoeffizienten
𝑎₁ fürden ersten und 𝑎₂ fürden zweiten Pfad, in zwei Teile. Im einfachsten Fall
wird ein symmetrischer Leistungsteilerverwendet (𝑎₁ = 𝑎₂ = ₀,₅), wie später
gezeigt wird, kann eine ungleiche Leistungsverteilung jedoch auch vorteilhaft
sein, um beispielsweise Transmissionsverluste in der Verzögerungsleitung zu
kompensieren. Der erste Teil wird direkt zu 𝑃₁ geführt, während der zweite
durch die, aktuell noch als ideal angenommene, Verzögerungsleitung um 𝜏dl
verzögert unddann zu𝑃₂ geführtwird. Somit ergeben sichdie Eingangssignale
𝐼
₁
, 𝐼
₂
an 𝑃₁, 𝑃₂:
𝐼
₁
= √𝑎₁𝑃s ej(𝜔s𝑡+𝜑s) (2.15)
𝐼
₂
= √𝑎₂𝑃s ej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s) (2.16)
Mit [𝑆] aus Gleichung (2.13) und unter der Annahme, dass alle Ein- und
Ausgänge ideal angepasst sind, ergeben sich daraus die vier Ausgangssignale
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𝑏
₃
... 𝑏
₆
an den Ports 𝑃₃ ... 𝑃₆:
𝑏
₃
= 𝑆
₃₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₃₂
𝐼
₂
=
₁
₂
(√𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s+π) +√𝑎₂𝑃se
j(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s+
π
₂
)) (2.17)
𝑏
₄
= 𝑆
₄₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₄₂
𝐼
₂
=
₁
₂
(√𝑎₁𝑃se
j(𝜔s𝑡+𝜑s+
π
₂ +√𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s+π)) (2.18)
𝑏
₅
= 𝑆
₅₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₅₂
𝐼
₂
=
₁
₂
(√𝑎₁𝑃se
j(𝜔s𝑡+𝜑s+
π
₂
) +√𝑎₂𝑃se
j(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s+
π
₂
)) (2.19)
𝑏
₆
= 𝑆
₆₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₆₂
𝐼
₂
=
₁
₂
(√𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s+π) +√𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s)) (2.20)
Diese Signalewerden nun vondenDetektoren direkt ins Basisband umgesetzt,
indem ihre Leistung gemessen wird. Dies lässt sich mathematisch durch die
quadrierte euklidische Norm (| ⋅ |₂) beschreiben. Entsprechend ergibt sich,
exemplarisch für 𝐵₃ dargestellt:
𝐵3 =|𝑏₃|
₂ =
₁
₄
|√𝑎₁𝑃s [cos (𝜔s𝑡 + 𝜑s + π) + j sin (𝜔s𝑡 + 𝜑s + π)]
+ √𝑎₂𝑃s [cos (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s +
π
₂
) + j sin (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s +
π
₂
)] |
₂
=
₁
₄
[(−√𝑎₁𝑃s cos (𝜔s𝑡 + 𝜑s) − √𝑎₂𝑃s sin (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s))
₂
+(−√𝑎₁𝑃s sin (𝜔s𝑡 + 𝜑s) + √𝑎₂𝑃s cos (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s))
₂
]
=
₁
₄
[𝑎₁𝑃s cos₂(𝜔s𝑡 + 𝜑s) + ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s cos(𝜔s𝑡 + 𝜑s)⋅
sin (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s) + 𝑎₂𝑃s sin
₂ (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s)+
𝑎₁𝑃s sin
₂(𝜔s𝑡 + 𝜑s) − ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s sin(𝜔s𝑡 + 𝜑s)⋅
cos (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s) + 𝑎₂𝑃s cos₂ (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s)]
=
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ + ₂√𝑎₁𝑎₂ (cos (𝜔s𝑡 + 𝜑s) sin (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s) −
sin(𝜔s𝑡 + 𝜑s) cos (𝜔s(𝑡 − 𝜏dl) + 𝜑s))]
=
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ − ₂√𝑎₁𝑎₂ sin (𝜔s𝑡 − 𝜔s (𝑡 − 𝜏dl))]
=
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ − ₂√𝑎₁𝑎₂ sin (𝜔s𝜏dl)]
(2.21)
Auf gleiche Weise lassen sich 𝐵₄ ... 𝐵₆ ermitteln und somit entsprechen die
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Basisbandsignale des Sechstorinterferometers bei der instantanen Frequenz-
messung:
𝐵₃ = |𝑏₃|
₂ =
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ − ₂√𝑎₁𝑎₂ sin (𝜔s𝜏dl)] (2.22)
𝐵₄ = |𝑏₄|
₂ =
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ + ₂√𝑎₁𝑎₂ sin (𝜔s𝜏dl)] (2.23)
𝐵₅ = |𝑏₅|
₂ =
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ + ₂√𝑎₁𝑎₂ cos (𝜔s𝜏dl)] (2.24)
𝐵₆ = |𝑏₆|
₂ =
𝑃s
₄
[𝑎₁ + 𝑎₂ − ₂√𝑎₁𝑎₂ cos (𝜔s𝜏dl)] (2.25)
Es zeigt sich, dass wie erwartet die initiale Phase 𝜑s des Eingangssignals kei-
nen Einfluss hat und die Basisbandspannungen nur von der Leistung und
Frequenz des Eingangssignals sowie der Zeitverzögerung 𝜏dl abhängen. 𝐵₃, 𝐵₄
und 𝐵₅, 𝐵₆ bilden jeweils ein differenzielles Pärchen, was jeweils einer erd-
symmetrischen Signaldarstellung entspricht. Beide Pärchen sind wiederum
zueinander um 90° phasenverschoben, entsprechen also einem IQ-Signal.
Um aus den Basisbandspannungen nun auf die ursprünglich unbekannte
Frequenz zurückzuschließen, wird ein komplexer Vektor 𝑧 aufgestellt:
𝑧 = (𝐵₅ − 𝐵₆) + j(𝐵₃ − 𝐵₄) (2.26)
ℜ{𝑧} = 𝐵₅ − 𝐵₆ (2.27)
ℑ {𝑧} = 𝐵₃ − 𝐵₄ (2.28)
DasArgument von 𝑧 entspricht dabei der Phasendifferenz der Eingangssignale
und kann mit der arctan2-Funktion1 einfach berechnet werden:
Δ𝜙 = arg(𝑧) = arctan2(
ℑ(𝑧)
ℜ(𝑧)
) = arctan2(
𝐵₃ − 𝐵₄
𝐵₅ − 𝐵₆
) . (2.29)
Mit der gemessenen Phasendifferenz Δ𝜙 und der bekannten Länge der Verzö-
gerungsleitung 𝜏dl kann nun, wie im Kapitel 2.2 gezeigt, mit Gleichung (2.7)
die Frequenz des Eingangssignals, innerhalb einer eindeutigen Bandbreite 𝑓B
(Gleichung (2.8)), bestimmt werden.
1Die arctan2-Funktion ist eine Erweiterung der Arcustangens-Funktion, die durch getrenn-
te Auswertung der Vorzeichen von Zähler und Nenner den Wertebereich auf [−π,+π]
erweitert.
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KAPITEL 3
Verfahren zumdrahtlosen Auslesen von
SAW-Sensoren
In diesem Kapitel wird der aktuelle Stand der Technik von Verfahren zum
drahtlosen Auslesen von SAW-Sensoren vorgestellt. Dabei werden zuerst al-
le aktuell gebräuchlichen Architekturen zusammengefasst und klassifiziert.
Anschließend werden die Konzepte für resonante Sensoren detailliert vor-
gestellt und hinsichtlich ihrer Vor- und Nachteile diskutiert. Dabei liegt der
Fokus immer auf Verfahren, die ein drahtloses Auslesen des Sensors ermögli-
chen. Kontaktbehaftete Ansätze, die eine physische Verbindung benötigen
[68–70], sind nicht Ziel dieser Arbeit und werden entsprechend nicht weiter
betrachtet.
3.1. Einordnung der Leseverfahren
Generell lassen sich alle Leseverfahren in die Kategorien Zeitbereichsabtas-
tung (time domain sampling, TDS), auchbekanntals Breitband-oderVollband-
abtastung, Frequenzbereichsabtastung (frequency domain sampling, FDS),
auch bekannt als Schmalband- oder Teilbandabtastung, oder hybride TDS-
oder FDS-Konzepte einteilen [29, 71]. Bei TDS verwendet das Auslesesignal
die gesamte Systembandbreite auf einmal. Dann muss zwar eine schnelle
Abtastung im Lesegerät erfolgen, dafür können aber auch hohe Messwert-
aktualisierungsraten erreicht werden. Mit FDS wird das Frequenzband des
Sensors in mehreren Schritten abgetastet. So kann die Basisbandbreite relativ
niedrig sein, was zu einem einfacheren und günstigeren Hardware-Design
führt, aber auch zu deutlich längeren Abfragezeiten als bei TDS. Hybride
TDS- oder FDS-Konzepte zeigen sowohl Einflüsse von beiden Hauptkatego-
rien mit teilweise gemischten Ansätzen in Konzept, Hochfrequenzschaltung
und Signalverarbeitung. Dabei wird üblicherweise versucht, möglichst viele
Vorteile von beiden zu kombinieren ohne dabei zu viele Nachteile zu erhal-
ten. Abbildung 3.1 gibt einen Überblick über die verschiedenen Sensoren,
Leseverfahren und die vorgeschlagenen Klassifizierungen in verschiedene
Lesegerät-Kategorien.
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reﬂektierende SAW- 
Verzögerungsleitungen
SAW-
Resonatoren
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Impuls-
radar
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TDS 
hybrid
FDS  
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1
Abbildung 3.1.: Einordnung der aktuell gebräuchlichen Leseverfahren 3○ in verschiedene
Lesegerät-Kategorien 2○ zum drahtlosen Auslesen der SAW-Sensoren 1○, insbesondere der
markierten SAW-Resonatoren.
Im Zeitbereich können reflektierende SAW-Verzögerungsleitungen mit dem
Impulsradar-Prinzip abgefragt werden. Die dafür obligatorische hohe Band-
breite ist allerdings der große Nachteil und führt zu einer sehr aufwendigen
und komplexen Realisierung. Weiterhin ist die erforderliche Breitbandanre-
gung nicht immer mit den strengen Regularien in den Industrial, Scientific,
Medical (ISM)-Frequenzbändern, insbesondere bei 433MHz und 868MHz,
kompatibel. Es wurden einige Prototypen von SAW-Lesegeräten basierend
auf dem Impulsradarverfahren gebaut und evaluiert [72–77]. Das Prinzip hat
sich jedoch aktuell nicht durchgesetzt und wird nur in absoluten Ausnahme-
fällen verwendet, wenn die allerhöchsten Abtastraten für die reflektierenden
Verzögerungsleitungen benötigt werden und Kosten keine Rolle spielen.
Resonante SAW-Sensoren lassen sich dagegen gut im Zeitbereich auslesen,
beispielsweise mit dem bereits bestehenden Verfahren mit digitaler Frequenz-
schätzung (digital frequency estimation, DFE), das in Kapitel 3.3.1 vorgestellt
wird. Auch das im Rahmen dieser Arbeit entstandene Konzept mit IFM ist der
Zeitbereichsabtastung für resonante SAW-Sensoren zuzuordnen und wird
in Kapitel 5 im Detail analysiert. Gepulste FM/AM-Tracking-Schleifen lassen
sich am besten als hybrides TDS-System klassifizieren, da das Auslesesignal
zwar die gesamte Systembandbreite nutzt, pro Messwert aber trotzdem min-
destens zwei Abfragen im Frequenzbereich notwendig sind. Diese Architektur
und mögliche Tracking-Konzepte werden in Kapitel 3.3.2 beschrieben.
Bei FDS sind die Konzepte etwas flexibler: MitArchitekturen basierend auf fre-
quenzmoduliertemDauerstrichsignal (frequency-modulated continuous wave,
FMCW) und frequenzgestuftem Dauerstrichsignal (frequency-stepped conti-
nuouswave, FSCW), die inKapitel 3.2.1 beschriebenwerden, lassen sich sowohl
22
3.2. Frequenzbereichsabtastung und FDS-Hybride
reflektierende SAW-Verzögerungsleitungen als auch resonante SAW-Sensoren
auslesen. Eine Sonderform von FSCW stellt die Architektur mit geschaltenem
frequenzgestuftem Dauerstrichsignal (switched frequency-stepped continuous
wave, S-FSCW) dar (Kapitel 3.2.2), die als hybrides FDS-System einzuordnen
ist. Die Anzahl der notwendigenMessungen im Frequenzbereich ist vergleich-
bar mit FSCW. Allerdings wird die Systembandbreite erhöht, um durch eine
Begrenzung im Zeitbereich (time-gating) statische Reflexionen zu maskieren
und das SNR zu erhöhen.
3.2. Frequenzbereichsabtastung und FDS-Hybride
3.2.1. FDS-Konzept mit FMCW- / FSCW-Abfrage
Frequenzbereichsabtastung mit FMCW- oder FSCW-Anregung ist grundsätz-
lich eineAbstandsmessungmit einemRadarsystem, das ein einzelnes Ziel (bei
resonanten SAW-Sensoren) oder ein Mehrzielszenario (bei reflektierenden
SAW-Verzögerungsleitungen) auswertet. Die grundlegende Hardwarestruk-
tur, die in Abbildung 3.2 dargestellt ist, sieht dementsprechend wie bei einem
Dauerstrich (continuous wave, CW)-Radar aus. Ein HF-Synthesizer erzeugt
das Auslesesignal 𝑠T(𝑡). Bei FMCW ist dies ein linearer Chirp, beginnend bei
HF-Synthesizer
optionaler
PA
90°-Hybrid
BPF
µC oder 
DSP
A
D
U
TPF
I       Q
optionaler 
LNA
IQ
Mischer
langsame bis schnelle
Abtastung
S
A
W
t
f
t
f
FMCW
FSCW
reﬂektierend 
oder resonant
TXRX
Abbildung 3.2.: Blockschaltbild eines monostatischen SAW-Lesegerätes zur Frequenzbe-
reichsabtastung mit FMCW- oder FSCW-Anregung.
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der Startfrequenz 𝑓st:
𝑓(𝑡) = 𝑓st + 𝑘𝑡. (3.1)
Die Chirp-Rate 𝑘 = 𝐵/𝑇 des Frequenzsweeps wird durch die effektive Band-
breite 𝐵 und die Sweep-Dauer 𝑇 definiert. Das gesendete Signal entspricht
dann [78]:
𝑠T(𝑡) = 𝐴t cos(₂π(𝑓st +
𝑘
₂
) 𝑡 + 𝜑₀) (3.2)
mit der Amplitude 𝐴t und einer zufälligen initialen Phase 𝜑₀.
FSCW verwendet auch eine Frequenzrampe, allerdings mit diskret ansteigen-
den Stufen 𝑓[𝑛], mit (𝑛 = 0, 1, ..., 𝑁-1), anstatt kontinuierlich:
𝑓[𝑛] = 𝑓st +
𝐵
𝑁
𝑛. (3.3)
Auf dieseWeise nimmt das Sendesignal die Form an [79]:
𝑠𝑇(𝑡,𝑛) = 𝐴t cos(₂π𝑓[𝑛]𝑡 + 𝜑₀). (3.4)
Die Stufendauer 𝑇step jedes Schrittes 𝑛muss lang genug sein, um sicherzustel-
len, dass sowohl die Amplitude als auch die Phase des reflektierten Signals
vollständig eingeschwungen ist. Dementsprechend muss die Umlaufverzöge-
rung (inklusive der Akustik) deutlich kürzer als 𝑇step sein.
Abhängig von den anwendungsspezifischen Anforderungen wie z.B. Genau-
igkeit, Messgeschwindigkeit und Kosten, kann die Frequenzsynthese durch
einen freilaufenden spannungsgesteuertenOszillator (voltage-controlled oscil-
lator, VCO), eine Phasenregelschleife (phase-locked loop, PLL), per direkter
digitaler Synthese (direct digital synthesis, DDS) oder einer Kombination da-
von realisiert werden. Da die Linearität der (kontinuierlichen oder gestuften)
Frequenzrampe von entscheidender Bedeutung für die spätere Messgenau-
igkeit ist, wurde eine Vielzahl von Arbeiten durchgeführt, um hochlineare
Rampen zu erzeugen [79–81].
Das Sendesignal wird typischerweisedurch einenoptionalen Leistungsverstär-
ker (power amplifier, PA) verstärkt, bevores übereinen 90°-Hybridkopplerund
Bandpassfilter (BPF) der Antenne zugeführt wird. Anstelle des 90°-Hybrids
können auch andere Konzepte zur Trennung des Sende- und Empfangssignals
verwendet werden, wie Richtungskoppler, Zirkulator oder ein bi-statischer
Ansatz [82]. Das HF-Signal wird von der Antenne am SAW-Sensor empfangen,
vom IDT in eine akustischeOberflächenwelle umgewandelt und entsprechend
den Eigenschaften des Sensors (teilweise) reflektiert. Die akustischeWelle am
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IDT wird dann wieder in eine elektromagnetischeWelle umgewandelt und
zum Leser zurückgestreut. Dort wird es empfangen, mit einem (optionalen)
rauscharmen Verstärker (low noise amplifier, LNA) verstärkt und schließlich
mit einem IQ-Mischer, der einen Teil des Sendesignals als LO Signal erhält,
heruntergemischt. Das Basisbandsignal wird dann durch einen Tiefpassfil-
ter (TPF) bandbegrenzt, verstärkt und schließlich digitalisiert. Bei dieser
Architektur kommt dafür üblicherweise ein Mikrocontroller oder digitaler
Signalprozessor (digital signal processor, DSP) mit integriertem ADU zum
Einsatz. Aus den gemessenen Amplituden und Phasen-/Frequenzdifferenzen
können dann die Eigenschaften der Sensoren berechnet werden.
3.2.2. Hybrides Konzept mit S-FSCW-Abfrage
Ein wesentlicher Nachteil der bisher vorgestellten FMCW- und FSCW-Ar-
chitekturen ist, dass sie gleichzeitig senden und empfangen und damit im
Dynamikbereich erheblich eingeschränkt sind. Dies kann mit dem hybriden
S-FSCW-Lesegerätekonzept umgangenwerden [83–85], jedoch auf Kosten der
maximalen Messzeit, die dann durch den Sensor limitiert wird. Der Ansatz
ist eine spezielle Form der FSCW-Abfrage, verwendet aber mindestens zwei
zusätzliche schnelle HF-Schalter mit hoher Isolation (𝑆𝑊₁, 𝑆𝑊₂), um eine
Hardware-Zeitbegrenzung sowohl für das Sende- als auch das Empfangssi-
gnal zu realisieren. Dadurch können störende Reflexionen der Umgebung
und Fehlanpassungen in der Hochfrequenzschaltung unterdrückt werden,
sodass eine weitere Verstärkung des empfangenen Signals, das zuvor den LNA
gesättigt hätte, nun möglich ist [83]. Ein Blockschaltbild der Architektur ist
in Abbildung 3.3 dargestellt. Während der Anregungsphase (1. TX) wird 𝑆𝑊₁
geschlossen und 𝑆𝑊₂ befindet sich in der TX-Position. Nachdem das System
und die Akustik vollständig eingeschwungen sind, wird zuerst das Sendesi-
gnal abgeschaltet (𝑆𝑊₁ offen). Dann wird eine kurzeWartezeit eingeführt (2.
𝑡pause), in derdie starken ReflexionenderunmittelbarenUmgebung abklingen,
bevor im dritten Schritt (3. RX) 𝑆𝑊₂ auf die RX-Position geschaltet wird, um
die Sensorantwort zu empfangen. Optional kann auchderKoppler nochdurch
einen HF-Schalter ersetzt werden, der zwischen dem LO-Port des Mischers
und dem Sendepfad des Lesegerätes umschaltet, umdie Ausgangsleistung des
Synthesizers voll auszunutzen (sog. „doppelt geschaltete FSCW-Architektur“
[84]).
Das Konzept erhöht das SNR des empfangenen Signals aufgrund der höheren
möglichen Verstärkung und der besseren Ausnutzung des Dynamikbereichs
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Abbildung 3.3.: Blockschaltbild eines monostatischen SAW-Lesegerätes zur hybriden Fre-
quenzbereichsabtastung mit S-FSCW-Anregung.
der ADUs durch geringere Offsets. Dabei wird dann jedoch die maximale
Messzeit durch den Sensor begrenzt. Bei Resonatoren bestimmtdie Resonanz-
frequenz 𝑓₀ und Güte 𝑄SAW die Ausschwingzeit 𝜏SAW (Details in Kapitel 3.3).
Für reflektierende Verzögerungsleitungen limitiert die Umlaufverzögerung
des ersten Reflektors 𝜏R1 die maximale Messzeit auf 𝑡𝑚 = ₂𝜏R1 − 𝑡pause. Ent-
sprechend muss in beiden Fällen eine ausreichend hohe Basisbandbreite
verwendet werden, um diese (zeitlich) kurzen Signale zu erfassen.
3.2.3. Signalmodell und Signalverarbeitung
Das Signalmodell beschreibt das digitalisierte Basisbandsignal 𝑥[𝑛] für beide
Anregungssignale (FMCW und FSCW) und Sensortypen [78]:
𝑥[𝑛] =
𝑝
∑
𝑖=₁
𝐴𝑖 cos(₂π𝜓i𝑛 + 𝜑i + 𝜑ref,i) + 𝑣[𝑛] (3.5)
mit
𝜓i = 𝑘𝑇s𝜏i =
𝐵
𝑁
𝜏i, (3.6)
wobei 𝐴i,𝜓i und 𝜑i dieAmplitude, normierte Zwischenfrequenz (intermediate
frequency, IF) und Phasenverschiebung entsprechend dem 𝑖-ten Ziel darstel-
len. 𝑛 ist der Index der Abtastung mit insgesamt 𝑁 Abtastwerten und 𝑣[𝑛]
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beschreibt additives weißes gaußsches Rauschen. 𝑁muss in der Praxis hoch
genug gewählt werden, um Aliasing zu vermeiden. Für reflektierende Verzö-
gerungsleitungen entspricht 𝑝 der Anzahl der Reflektoren im SAW-Sensor,
während für Resonatoren 𝑝 = ₁ gilt. Für die Frequenzauswertung sind die
FMCW- und FSCW-Signalmodelle äquivalent, nur für die Phasenauswertung
gibt es einen laufzeitabhängigen Unterschied [86]. Für eine FMCW-Abfrage
wird der Phasenversatz 𝜑𝑖 berechnet:
𝜑i,FMCW = ₂π𝑓st𝜏i − π𝑘𝜏₂i , (3.7)
während für FSCW gilt:
𝜑i,FSCW = ₂π𝑓st𝜏i. (3.8)
Das Ziel der Signalverarbeitung für resonante SAW-Sensoren ist die Bestim-
mung ihrer Resonanzfrequenz 𝑓₀. Ein Flussdiagramm von zwei möglichen
Ansätzen ist in Abbildung 3.4 dargestellt. Im einfachsten Fall kann 𝑓₀ direkt
aus den abgetasteten Frequenzpunkten ermittelt werden, ggf. mit einer pa-
rabolischen Approximation zur Erhöhung der Auflösung (Abbildung 3.4a).
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(b) Berechnung der Resonanzfrequenz mit Software-Time-Gating, um statische Reflexionen
der Umgebung sowie Fehlanpassungen und Übersprechen im Lesegerät zu maskieren.
Abbildung 3.4.: Signalverarbeitungs-Flussdiagramm für die Frequenzbereichsabtastung mit
resonanten SAW-Sensoren.
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Der Algorithmus sucht im Betrag des Empfangssignals nach der niedrigsten
Amplitude, da der SAW-Sensor dort die beste Anpassung hat und entspre-
chend das Anregungssignal am geringsten reflektiert. Dies funktioniert gut,
solange der SAW-Sensor nahe genug am Lesegerät ist und nur wenige stati-
sche Reflexionen in der Umgebung sowie geringe Fehlanpassungen und wenig
Übersprechen in derHochfrequenzschaltung auftreten.Wenn der Pfadverlust
oder die Nichtidalitäten zunehmen, wird es schwieriger, den SAW-Sensor
im Empfangssignal zu detektieren. Ein ermittelter DC-Offset kann zwar von
allen Messwerten abgezogen werden, dies ist jedoch nicht ideal, da dessen
Frequenzabhängigkeit in diesem Ansatz nicht berücksichtigt wird.
Der zweite Ansatz (Abbildung 3.4b) verwendet ein Software-Time-Gating,
um die frequenzabhängigen, aber zeitlich statischen parasitären Einflüsse
der Umgebung und des Lesegeräts zu unterdrücken und kann somit die
Empfindlichkeit erhöhen. Dazu wird das Signal, nach einem entsprechenden
Zero-Padding um die Auflösung zu erhöhen, mit einer inversen schnellen
Fourier-Transformation (inverse fast Fourier transformation, IFFT) in den
Zeitbereich überführt. Dort werden alle statischen Einflüsse mit einem soge-
nannten Time-Gating herausgeschnitten. Anschließend wird das Signal per
schneller Fourier-Transformation (fast Fourier transformation, FFT) wieder
in den Frequenzbereich transformiert. Der höchsteWert im Betrag entspricht
nun der Resonanzfrequenz des Sensors.
3.3. Zeitbereichsabtastung und TDS-Hybride
Im Vergleich zur reflektierenden SAW-Verzögerungsleitung haben SAW-
Resonatoren eine geringere Einfügedämpfung, eine höhere Güte und ent-
sprechend eine längere Antwortzeit, die eine geringere Bandbreite für ge-
pulstes Auslesen benötigt [43]. Daher ist die Zeitbereichsabtastung für die-
sen Sensortyp viel interessanter. Eine schematische Darstellung eines TDS-
Abfragevorgangs eines resonanten SAW-Sensors ist in Abbildung 3.5 darge-
stellt. Im ersten Schritt wird der Resonator vom Lesegerät mit einem CW-
Signal „aufgeladen“, meistens, aber nicht immer, so nahe wie möglich an
der Resonanzfrequenz 𝑓₀. Das Anregesignal wird von der Antenne des SAW-
Sensors empfangen und derdamit verbundene IDTwandelt einenTeil der elek-
tromagnetischen Energie in mechanische Schwingungsenergie in Form von
stehenden akustischen Oberflächenwellen um. Aufgrund des zeitbegrenzten
Anregesignals, eine Sinus-Funktionmultipliziertmit einer Rechteck-Funktion
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Abbildung 3.5.: Schematische Darstellung des Auslesevorganges eines SAW-Resonators mit
Zeitbereichsabtastung.
im Zeitbereich ergibt eine 𝑠𝑖𝑛𝑐-Funktion im Frequenzbereich, besitzt auch
eine Anregung nahe der Hauptresonanz spektrale Komponenten bei 𝑓₀.
NachdemdasAnregesignal schnell abgeschaltetwurde, wandelt der IDTeinen
Teil der mechanischen Energie wieder in ein elektromagnetisches Signal um.
Da es sich beim SAW-Sensor um ein rein passives lineares Bauelement han-
delt, ist das zurückgegebene Signalspektrumdas Produkt aus dem emittierten
Pulsspektrum und der SAW-Übertragungsfunktion. Bei Anregung innerhalb
der Resonatorbandbreite liegt dann die maximale Spektralkomponente des
Antwortsignals bei 𝑓₀. Dieses Signal, das exponentiell in der Amplitude ab-
klingt, wird dann vonderAntennedes Resonators ausgesendet, vom Lesegerät
empfangen und dort verarbeitet.
Die zum Laden (oder Entladen) benötigte Zeit hängt von der Güte des belas-
teten Resonators 𝑄SAW und dessen Frequenz 𝑓₀ ab, welche die Zeitkonstante
𝜏SAW bestimmen:
𝜏𝑆𝐴𝑊 =
𝑄SAW
π ⋅ 𝑓₀
. (3.9)
Wenn das Anregungssignal zum Zeitpunkt 𝑡 = ₀ abgeschaltet wird, kann die
abklingende Einhüllende des Antwortsignals berechnet werden mit:
𝐴(𝑡) = 𝐴max ⋅ 𝑒
−𝑡/𝜏SAW (3.10)
wobei 𝐴max die maximale Amplitude des Antwortsignals ist, abhängig von der
aufgenommenen Energie während des vorherigen Anregungsschrittes. Die
aufgenommene Energie istweiterhin abhängig vonderempfangenen Leistung,
der Anregungszeit sowie von Fehlanpassungen und internen Verlusten des
Resonators.
Üblicherweise verwendete Anregungszeiten für TDS-basierte Lesegeräte lie-
gen zwischen ₃𝜏SAW und ₅𝜏𝑆𝐴𝑊, um das Laden der SAW zwischen 95% und
99,3% des asymptotischenWertes zu ermöglichen. Für Resonatoren, die mit
29
Kapitel 3. Verfahren zum drahtlosen Auslesen von SAW-Sensoren
aktuellen Prozessen produziertwerden, bedeutet dies eine Anregungszeit zwi-
schen wenigen Mikrosekunden (Resonator bei 2.4GHz mit 𝑄SAW = 2300) bis
hin zu 50 µs (Resonator bei 433MHz mit einer Güte von 13.300). Die anschlie-
ßende Messzeit des Lesers hängt dann vom Dynamikumfang des Empfängers
ab und hat in der Regel eine ähnliche Dauer.
3.3.1. Digitale Frequenzschätzung
Die DFE-Leserarchitektur basiert darauf, die Frequenz des heruntergemisch-
ten und digitalisierten Antwortsignals des Sensors algorithmisch zu bestim-
men. Ein Blockschaltbild des Lesekonzeptes ist in Abbildung 3.6 dargestellt.
Der TX-HF-Synthesizer, der als einfache PLL implementiert werden kann,
erzeugt das Auslesesignal: einen CW-Anregungsimpuls, möglichst nahe an
der Resonanzfrequenz 𝑓₀ des zu messenden Sensors. Je nach Anwendung
kann das Auslesesignal noch über einen optionalen PA verstärkt werden und
wird dann nach Durchlaufen eines RX/TX-Schalters von der Antenne ausge-
sendet. Nachdem der Resonator ausreichend lange angeregt wurde (mehrere
𝜏SAW), schaltet das Lesegerät von Senden auf Empfangen um. Das exponenti-
ell abklingende Empfangssignal wird über einen (optionalen) LNA verstärkt
und dann mit einem IQ-Mischer, der das Signal des RX-HF-Synthesizers
als LO erhält, auf eine Zwischenfrequenz umsetzt. Prinzipiell könnte das
BP
BP
I       Q
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TX
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RX
optionaler
PA
optionaler
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DSP / 
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Abbildung 3.6.: Blockschaltbild eines monostatischen SAW-Lesegerätes zur Zeitbereichsab-
tastung digitaler Frequenzschätzung.
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empfangene Signal auch mit einem Teil des Sendesignals ohne Zwischen-
frequenz direkt ins Basisband gemischt werden. Dies würde den zweiten
Synthesizer einsparen, allerdings wäre die Aussteuerung des ADU schwieriger
und DC-Offsets könnten die Empfindlichkeit des Empfängers einschränken.
Aus diesen Gründen werden in allen bisher publizierten Demonstratoren
Zwischenfrequenzen zwischen 700 kHz und 6 MHz [44, 87–89] verwendet.
Das Basisbandsignal wird dann verstärkt, Bandpass oder Tiefpass gefiltert
und schließlich durch einen ADU digitalisiert. Da das Antwortsignal teil-
weise nur eine oder wenige Mikrosekunden lang ist, ist ein schneller ADU
erforderlich, um genügend Abtastwerte für die spätere Frequenzschätzung
zu erhalten. Schließlich wird die Frequenz des digitalisierten Signals aus-
gewertet, üblicherweise in einem DSP oder mit einem FPGA. Dabei wird
entweder die diskrete Fourier-Transformation mit Zero-Padding und/oder
parabolischer Interpolation berechnet [89, 90], oder es kommen spezielle
Frequenzschätzungsalgorithmen zum Einsatz, die aufgrund einer höheren
Präzision in letzter Zeit verstärktes Interesse in der Forschung erhalten haben
[91–95]. Wenn sehr schnelle Messwertaktualisierungsraten erforderlich sind
und die für die Frequenzberechnung verwendeten Algorithmen eine ausrei-
chende Frequenzauflösung haben, können prinzipiell auchmehrere Sensoren
gleichzeitig angeregt und ausgelesen werden, wie 2012 von V. Kalinin et. al.
demonstriert [96]. Es muss jedoch darauf geachtet werden, die gegenseitige
Beeinflussung der SAW-Sensoren zu reduzieren und das Basisband so zu
gestalten, dass Fehler durch Aliasing und Intermodulationsprodukte, die bei
gleichzeitiger Anregung auftreten können, vermieden werden.
Die Architektur hat den großen Vorteil, dass prinzipiell eine einzige Anre-
gung ausreicht, um einen Sensorwert zu erhalten und somit die Messzeit
theoretisch nur durch den Sensor selbst begrenzt wird. Sollte eine geringere
Messwertaktualisierungsrate ausreichend sein, kann durch kohärente Mit-
telung der Empfangssignale die Präzision der Messung erhöht werden [97].
In der Praxis ist jedoch die rechenintensive digitale Frequenzberechnung
meist der Flaschenhals und es müssen schnelle DSPs oder FPGAs verwendet
werden, wenn hohe Messwertaktualisierungsraten oder eine hohe Präzision
erreicht werden soll. Dies, und die notwendigen externen ADUs mit hoher
Abtastrate, stellen dabei insbesondere eine finanzielle Herausforderung für
den preissensitiven Markt Industriesensorik dar.
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3.3.2. Gepulstes FM/AM-Tracking
Die Grundidee des FM/AM-Trackings besteht darin, die Umwandlungsei-
genschaft der Frequenzmodulation (FM) zu Amplitudenmodulation (AM)
von resonanten Sensoren zu nutzen [98]. Ursprünglich wurde dazu eine
kontinuierliche Anregung mit frequenzmodulierten Signalen um die Reso-
nanzfrequenz des Sensors verwendet [99], durch schnelle DDS-Chips mit
kleinen Frequenzinkrementen ist mittlerweile eine gepulste Anregung und
Auswertung als TDS-Hybridsystem möglich [100].
Ein Blockschaltbild des Konzeptes ist in Abbildung 3.7 dargestellt. Für das
Tracking ist es entscheidend, sehr schnell und genau zwischen mehreren
Frequenzen hin- und herzuspringen. Entsprechend wird ein DDS-basierter
HF-Frequenzsynthesizer benötigt, um das Anregungssignal zu erzeugen. Die-
ses durchläuft einen schnellen einpoligen Schalter, der zum Pulsen verwendet
wird, und wird optional durch einen PA verstärkt. Nachdem der Resonator für
mehrere 𝜏𝑆𝐴𝑊 angeregt wurde, öffnet sich der HF-Schalter und das Lesegerät
wechselt vom Sendemodus (TX) zum Empfangsmodus (RX), um die vom
Resonator ausgesendete freie Schwingung zu messen. Das Sensorsignal wird
empfangen, durch einen (optionalen) LNA verstärkt und direkt ins Basisband
demoduliert. Im einfachsten Fall wird dazu ein HF-Leistungsdetektor ver-
wendet, alternativ können auch IQ-Demodulatoren verwendet werden, um
die Störfestigkeit zu erhöhen [100]. Das Basisbandsignal wird dann weiter
verstärkt, bandbegrenzt und schließlich von einem ADU digitalisiert. Pro
schneller DDS-
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Abbildung 3.7.: Blockschaltbild eines monostatischen SAW-Lesegerätes (TDS-Hybrid) mit
gepulstem FM/AM-Tracking.
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Ausschwingvorgang ist prinzipiell ein einzelner Abtastwert ausreichend, ent-
sprechend kann der ADU langsamer abtasten als bei der DFE-Architektur.
In der Initialisierungsphase des Lesegerätes muss die Resonanzfrequenz des
Sensors grob bestimmtwerden, bevor die Tracking-Schleifen arbeiten können.
Dies geschieht durch Abtasten entlang eines Frequenzkamms und Suchen
nach der maximalen Antwortamplitude im gesamten Frequenzbereich, in
dem der Sensor sein könnte [101]. In der anschließenden Messphase folgen
schmalbandige Tracking-Schleifen der Resonanzfrequenz des SAW-Sensors.
Abhängig von der Tracking-Stategie sind dafür zwei, drei oder mehrere abge-
fragte Frequenzpunkte pro Sensormesswert notwendig. Drei gebräuchliche
Tracking-Strategien werden im Folgenden kurz vorgestellt.
3-Punkt-Tracking-Strategie
Die erste Tracking-Strategie ist in Abb. 3.8 dargestellt. Bei drei abgefragten
Frequenzpunkten muss einer oberhalb und einer unterhalb der Resonanzfre-
quenz des Sensors liegen, derdritte kann beliebig sein. Die Frequenzen sollten
jedoch den gleichen Abstand Δ𝑓 zueinander haben, um die nachfolgende Si-
gnalverarbeitung zuvereinfachen. AusdengemessenenAmplitudenwerten (𝑠₁,
𝑠₂, 𝑠₃) an den Frequenzpunkten (𝑓₁, 𝑓₂, 𝑓₃) kann dann die Resonanzfrequenz
des Sensors 𝑓₀ mit Hilfe einer parabolischen Approximation als Näherung
der BvD-Antwort des Resonators berechnet werden.
Wenn 𝑓₁, 𝑓₂ und 𝑓₃ im gleichen Abstand Δ𝑓 liegen, vereinfacht sich die Be-
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Abbildung 3.8.: 3-Punkt-Tracking-Strategie für gepulstes FM/AM-Tracking resonanter Senso-
ren.
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rechnung von 𝑓₀ zu [100]:
𝑓₀ = 𝑓₂ +
Δ𝑓
₂
⋅
𝑠₁ − 𝑠₃
𝑠₁ + 𝑠₃ − ₂ ⋅ 𝑠₂
. (3.11)
DieWahl von Δ𝑓 ist dabei ein Kompromiss zwischen der Maximierung der
Amplitudenunterschiede 𝑠₃ − 𝑠₂ und 𝑠₂ − 𝑠₁ und der Minimierung des Fre-
quenzfehlers durch die Approximation mit der Taylor-Entwicklung 2. Ord-
nung. Numerische Simulationen haben gezeigt, dass der Fehler zwischen der
Polynominterpolation und der wahren Resonanzfrequenz weniger als ±₁%
beträgt wenn [100]:
Δ𝑓 ≤
𝑓₀
₃ ⋅ 𝑄SAW
. (3.12)
FM-Tracking-Strategie
Die FM-Tracking-Strategie verwendet die ursprüngliche Idee der FM-Abfrage
[99], allerdings mit einer gepulsten Anregung und einer zusätzlichen Auswer-
tung der Phasendifferenz zwischen dem Anrege- und Empfangssignal [102,
103]. Das Grundkonzept ist in Abbildung 3.9 dargestellt. Der Resonator wird
mit einem gepulsten FM-Signal mit der Modulationsfrequenz 𝜔𝑚 angeregt,
anschließend wird die Amplitude des Antwortsignals ausgewertet. Damit der
Resonator ein quasistatisches Signal innerhalb einer Anregung erhält, ist es
notwendig, dass𝜔𝑚 nicht zu hoch ist. Als obere Schrankewurde entsprechend
vorgeschlagen [102]:
𝜔𝑚 ≤
₁
₁₀
⋅
₁
₂𝜏SAW
. (3.13)
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Abbildung 3.9.: FM-Tracking-Strategie für resonante Sensoren.
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Wenndie SteigungderÜbertragungsfunktiondesResonators zunimmt (links),
wird das ausgesendete FM-Signal als amplitudenmoduliertes Signal mit 𝜔𝑚
empfangen. Direkt an der Resonanzfrequenz (mittig) verschwindet der Anteil
von 𝜔𝑚 im Antwortsignal und es bleiben nur noch ₂𝜔𝑚 übrig. Wenn die
Steigung der Übertragungsfunktion negativ wird (rechts), wird ebenfalls ein
AM-Signal mit 𝜔𝑚 empfangen, allerdings mit einer invertierten Phase. Da
es einen fließenden Übergang zwischen diesen drei Zuständen gibt, kann
die Feedback-Steuerung des Lesegerätes nun einen (annähernd) linear variie-
renden Parameter (Phasenänderung um die Resonanzfrequenz) verwenden,
anstatt wie bei den anderen Tracking-Strategien zu versuchen, die maximal
empfangene Leistung zu identifizieren [103, 104].
2-Punkt-Tracking-Strategie
Basierend auf dergepulsten FM-Abfragewurdedie 2-Punkt-Tracking-Strategie
entwickelt, die in Abbildung 3.10 dargestellt ist [101]. Der Resonator wird bei
𝑓₁ = 𝑓₀ − 𝑓step und 𝑓₂ = 𝑓₀ + 𝑓step abgefragt und ein Tracking-Algorithmus
steuert die Abfragefrequenzen, um die Amplituden des Antwortsignals gleich
zu halten:
𝑠₁ = 𝑦(𝑓₀ − 𝑓step)
!
= 𝑠₂ = 𝑦(𝑓₀ + 𝑓step). (3.14)
Wie bei der 3-Punkt-Tracking-Strategie muss 𝑓𝑠𝑡𝑒𝑝 sorgfältig ausgewählt wer-
den und sollte unterΔ𝑓 liegen (Gleichung (3.12)). Da jede aufeinanderfolgende
Verschiebung des Resonators kleiner als 𝑓𝑠𝑡𝑒𝑝 sein muss, um das Tracking
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Abbildung 3.10.: 2-Punkt-Tracking-Strategie für gepulstes FM/AM-Tracking resonanter Sen-
soren.
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nicht zu verlieren [101], ist diemaximale Frequenz derMessgröße 𝑓m,max dabei
beschränkt auf [96]:
𝑓m,max =
𝑓tr
₂π𝑓d𝑡m
, (3.15)
Dabei bezeichnet 𝑓tr die zur Verfügung stehende Tracking-Bandbreite, 𝑡m die
Zeit einer Einzelmessung (zwei oder drei Anregungen inklusive Ausschwin-
gen) und 𝑓d die Frequenzvariation bei voller Auslenkung des Sensors. Dieses
Verhalten stellt in der Praxis eine ziemliche Einschränkung der maximal nutz-
baren Messbandbreite dar. Wenn mehrere Sensoren nacheinander gemessen
werden, wird die Maximalfrequenz noch weiter reduziert, da das Zeitintervall
zwischen den Messungen eines einzelnen Resonators zunimmt.
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KAPITEL 4
Systemkonzept zur instantanen
Frequenzmessung für passive resonante
Sensoren
In folgendem Kapitel wird das Systemkonzept zur instantanen Frequenz-
messung für resonante Sensoren vorgestellt. Das grundlegende Konzept ba-
siert dabei auf Zeitbereichsabtastung, allerdings wird die Frequenzbestim-
mung nicht wie bei DFE (Kapitel 3.3.1) im digitalen Bereich, sondern teilweise
analog mittels instantaner Frequenzmessung durchgeführt. Wie später ge-
zeigt wird, ergeben sich hieraus mehrere Vorteile, insbesondere hinsichtlich
Messgeschwindigkeit und Realisierungsaufwand. Um bei der instantanen
Frequenzmessung auftretende Nichtidealitäten sowie Temperatureinflüsse
der analogen Hardware zu kompensieren, wird eine In-situ-Linearisierung
mit einer nachfolgenden algorithmischen Kompensation der digitalisierten
Messwerte verwendet. Zusätzlich werden zwei mögliche Erweiterungen des
Systemkonzepts vorgestellt: Die erste ist eine, im Rahmen dieser Arbeit erfolg-
reich patentierte [105], Rekonfiguration des Frontends, um die Koexistenz mit
bestehenden Funksystemen zu erhöhen und störende Interferenzen im Funk-
kanal erkennen und vermeiden zu können. Als zweite Erweiterung bietet sich
eine differentielle SAW-Verzögerungsleitung an, mit der, wie später gezeigt
wird, kostengünstig eine sehr hohe Integrationsdichte erreicht werden kann,
ohne dabei an Messgenauigkeit zu verlieren.
4.1. Grundlegendes Systemkonzept
4.1.1. System- und Hardwareaufbau
Das grundlegende Systemkonzept zur instantanen Frequenzmessung passi-
ver resonanter Sensoren ist in Abbildung 4.1 dargestellt. Ein HF-Synthesizer
erzeugt das Anregesignal: einen zeitlich relativ langen (mehrere 𝜏SAW) und
damit im Spektrum relativ schmalbandigen CW-Anregungsimpuls möglichst
nahe an der Resonanzfrequenz des Sensors. Dieser wird durch einen optiona-
len PA verstärkt und passiert einen Schalter sowie einen Bandpassfilter, bevor
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resonante Sensoren
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Abbildung 4.1.:Grundlegendes Systemkonzept zur instantanen Frequenzmessung resonanter
Sensoren mit In-situ-Linearisierung.
er zum SAW ausgesendet wird. Nach der Anregung wird der Schalter von
Sende- auf Empfangsbetrieb umgestellt und das abklingende Antwortsignal
des Resonators empfangen. Dieses wird dann mittels instantaner Frequenz-
messung, wie in Kapitel 2.2 beschrieben, ausgewertet. Dazuwird es zuerst mit
einem Leistungsteiler in zwei Teile geteilt. Ein Teil (𝐼1) wird in den ersten Ein-
gangsport der Sechstor-Struktur eingespeist. Der zweite Teil (𝐼2) durchläuft
eine Verzögerungsleitung, mit der Zeitverzögerung 𝜏dl, bevor er dem zweiten
Eingangsport der Sechstor-Struktur zugeführt wird.
Für eine ideale Aussteuerung der nachfolgenden Basisbandschaltung und der
ADUs sollten beide Eingangspegel nahezu gleiche Leistung aufweisen. Um
die in realen Systemen auftretende Dämpfung in der Verzögerungsleitung
zu kompensieren, kann deshalb ein unsymmetrischer Leistungsteiler, der in
den verzögerten Pfad entsprechend mehr Leistung auskoppelt, verwendet
werden. Alternativ kann auch ein Dämpfungsglied (AT) im unverzögerten
Pfad zum Einsatz kommen. Ein zusätzlicher LNA vor oder nach der Verzö-
gerungsleitung ist prinzipiell auch möglich. Letzterer Fall führt, gemäß der
Friisschen Kettenrauschformel, zu einer höheren Rauschzahl und ist deshalb
nicht zu bevorzugen. Aber auch in ersterem Fall muss der Rauschbeitrag des
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LNAs sorgfältig analysiert werden. Vorteile der Phasenrauschkorrelation in
derVerzögerungsleitung, die in Kapitel 5.4.2 nähervorgestelltwerden, können
nämlich nicht genutzt werden, wenn der LNA nach dem Splitter platziert
wird.
Die durch die Verzögerungsleitung entstehende frequenzabhängige Phasen-
verschiebung Δ𝜙 zwischen den beiden Eingangssignalen wird schließlich
im Sechstor-Interferometer ausgewertet und mit HF-Leistungsdetektoren
ins Basisband umgesetzt. Die vier resultierenden Spannungen 𝐵₃…𝐵₆ wer-
den von einem Tiefpassfilter bandbegrenzt und von der Amplitude an den
Dynamikbereich des nachfolgenden 4-kanaligen ADUs angepasst, der einen
oder mehrere simultane Abtastwerte pro Ausschwingvorgang des Resonators
erfasst. Aus den digitalisiertenWerten lässt sich dann die ursprüngliche Pha-
sendifferenz der Eingangssignale über einfache Trigonometrie berechnen, wie
in Kapitel 2.3 ausführlich beschrieben. Zusammen mit der bekannten Länge
der Verzögerungsleitung kann abschließend auf die ursprünglich unbekannte
Frequenz des Eingangssignals 𝐼₀ zurückgeschlossen und der zugrundeliegen-
de Sensorwert bestimmt werden.
4.1.2. In-situ-Linearisierung
Da die Frequenzbestimmung (teilweise) im Analogen durchgeführt wird, ist
ein entscheidender Punkt, um hohe Messgenauigkeiten zu erreichen, die bei
der Messung auftretenden Nichtidealitäten sowie Temperatureinflüsse und
Alterungseffekte der HF-Schaltung zu kompensieren. Prinzipiell könnte die
effektive LängederVerzögerungsleitung durch einen initialen Kalibrationsvor-
gang nach der Fertigung einmalig hochgenau bestimmt und zusammen mit
von Sechstor-Radarsystemen bekannten Kalibrierungs- und Linearisierungs-
konzepten verwendet werden [106–113]. Die bessere Alternative ist jedoch eine
In-situ-Linearisierung, die zur Laufzeit eine ständige Nachführung der Feh-
lerkompensation ermöglicht und so auch Temperatureinflüsse und Alterung
des Frontends kompensieren kann [114].
Hierzu wird der im System bereits vorhandene Frequenzsynthesizer genutzt,
um über den 3-Port-Schalter CW-Signale bekannter Frequenz, anstatt der
Antwortsignale der SAW-Resonatoren, in das Messsystem einzuspeisen. Der
Mikrocontroller führt dann eine simultane Abtastung der Basisbandsignale
durch und hinterlegt die gemessenenWerte für diese bekannten Frequenzen,
um später eine Kompensation unbekannter Frequenzmessungen durchführen
zu können. Da bei der Linearisierung die komplette HF-Schaltung inklusive
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der Basisbandschaltung mit bekannten Frequenzen vermessen wird, können
dadurch alle quasi-statischen Fehleinflüsse erfasst werden. So können neben
der Bestimmung der exakten Länge der Verzögerungsleitung sowohl Abwei-
chungen der idealen Amplituden- und Phasenbeziehungen in den Kopplern
als auch statische Offsets und Fehlanpassungen der einzelnen Bauelemente
kompensiert werden. Reale Detektoren weisen jedoch keine exakt lineare
Kennlinie auf und so ist das Messergebnis weiterhin von deren Arbeitspunkt
abhängig. Wenn dann keine konstante Eingangsleistung sichergestellt wer-
den kann, ist gegebenenfalls eine zusätzliche Linearisierung mit Signalen
unterschiedlicher Leistung erforderlich. Dabei ist allerdings keine absolu-
te Leistungsmessung notwendig, es muss lediglich der Arbeitsbereich des
Detektors abgedeckt werden. Durch die In-situ-Linearisierung wird die spä-
tere Messgenauigkeit direkt von der Stabilität der verwendeten Referenz im
HF-Synthesizer abgeleitet. Dynamische Effekte, die durch die exponentiell ab-
klingende Amplitude bei SAW-Antwortsignalen entstehen, benötigen jedoch
genauere Betrachtung und werden in Kapitel 5 ausführlich untersucht.
Beim Einschalten des Systems ist einmalig eine komplette Linearisierung
der benötigten Frequenz- und Leistungspunkte notwendig. Zur Laufzeit des
Systems kann diese dann regelmäßig aktualisiert werden, indem, alternierend
mit den eigentlichen Messungen der SAW-Sensoren, einzelne Frequenz-/Leis-
tungspunkte neu linearisiert werden. Die notwendige Häufigkeit hängt dabei
primär von der Temperaturstabilität der im System verbauten Komponenten,
insbesondere der Verzögerungsleitung, ab. Neben einer zyklischen Aktuali-
sierung ist auch eine dynamische Regelung in Kombination mit einem Tem-
peratursensor im Frontend denkbar, der die Kompensationsparameter nur
bei Bedarf neu ermittelt.
4.2. Erweiterung zur Trägerprüfung und
Interferenzvermeidung
Eine grundsätzliche Herausforderung bei allen drahtlosen Kommunikations-
und Sensorsystemen ist die Koexistenz mit anderen Teilnehmern im gleichen
Frequenzband. Während in Kommunikationsanwendungen bei Kollisionen
die erzielbare Datenrate sinkt und Latenzen zunehmen, können Kollisionen
in Sensorikanwendungen zu einer Degradierung der Messgenauigkeit bis hin
zur Unbrauchbarkeit führen. Es ist deshalb entscheidend, die Koexistenz
schon beim Systementwurf zu beachten und Störungen anderer Teilnehmer
soweit möglich zu vermeiden. Besonders im für SAW-Sensorik attraktiven
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2.4-GHz-ISM-Frequenzband ist das Spektrum bereits mit einer Vielzahl an
drahtlosen KommunikationsanwendungenwieWLAN, Bluetooth und ZigBee
überfüllt. Deshalb implementieren alle modernen Kommunikationsprotokol-
le, wie z.B. IEEE 802.11 [115], VerfahrenwieMehrfachzugriff mit Trägerprüfung
und Kollisionsvermeidung (carrier sense multiple access with collision avoid-
ance, CSMA/CA), die auf dem Grundprinzip „listen before talk“ basieren. Es
ist vorteilhaft dieses Konzept auch im SAW-Lesegerät einzusetzen. So kann
bei einem belegten Kanal abgewartet werden bis dieser wieder frei ist, bevor
der SAW angeregt und ausgelesen wird. Dadurch lassen sich Kollisionen re-
duzieren, die Koexistenz wird verbessert und die Messgenauigkeit durch ein
besseres SNR erhöht.
Prinzipiell kann das System vor Anregung eines SAW-Sensors die Kanalbele-
gung prüfen, indem der 3-Port-Schalter auf Empfangsmodus umschaltet und
mittels IFM die Frequenz ankommender Signale bestimmt wird. Allerdings
hat das Systemkonzept durch die relative Phasenmessung nur eine einge-
schränkte eindeutige Bandbreite von 𝑓B. Wie bei der Auslegung der Verzöge-
rungsleitung in Kapitel 5.11 gezeigt wird, ist eine längere Verzögerungsleitung,
und damit eingeschränkte eindeutige Bandbreite, für die SAW-Sensorik von
Vorteil. Bei langen Verzögerungsleitungenwerden aber durch die Mehrdeutig-
keiten fälschlicherweise Kollisionen erkannt, die eigentlich gar kein Problem
darstellen, da sie nur eine Belegung des Nachbarkanals sind.
4.2.1. Abgestufte Verzögerungsleitung
Eine kostengünstige Lösung der Mehrdeutigkeitsproblematik stellt eine abge-
stufte Verzögerungsleitung dar, wie in Abbildung 4.2 skizziert ist [105]. Dabei
wird die Verzögerungsleitung zweistufig ausgeführt und mit zwei Wechsel-
schaltern (Single Pole, Double Throws, SPDT)-Schaltern ergänzt. So lässt sich
in Schalterstellung (a) eine kurze Zeitverzögerung 𝜏dl₁ für die Interferenzer-
kennung verwenden und in Schalterstellung (b) die längere Zeitverzögerung
𝜏dl₁ + 𝜏dl₂ zur Systemlinearisierung und SAW-Frequenzmessung.
Um das komplette ISM-Frequenzband, mit einer Bandbreite von 𝑓ISM, eindeu-
tig erfassen zu können, darf die kurze Verzögerungsleitung eine maximale
Verzögerungszeit von 𝜏dl₁ nicht überschreiten:
𝜏dl₁ ≤
₁
𝑓ISM
(4.1)
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
dl1 
dl2
a
b
a
b
Abbildung 4.2.: Abgestufte Verzögerungsleitung als rekonfigurierbare Erweiterung zur Trä-
gerprüfung und Interferenzvermeidung mit (a) kurzer Verzögerungszeit zur Trägerprüfung,
(b) langer Verzögerungszeit für die Systemlinearisierung und Frequenzmessung.
4.2.2. Mischerbasierte Rekonfiguration
EineweitereMöglichkeit zurTrägerprüfungund Interferenzvermeidung istdie
mischerbasierte Rekonfiguration des Systems, die in Abbildung 4.3 dargestellt
ist [105]. Dabei werden ebenfalls zwei zusätzliche SPDT-Schalter verwendet,
die allerdings das Signal des Synthesizers umschalten.
In Schalterstellung (b) arbeitet das System wie bisher mit Linearisierung und
Frequenzmessung. Schalterstellung (a) führt das Synthesizersignal als LO an
Port 𝑃₂ des Sechstornetzwerks. Dadurch fungiert dieser als Homodynemp-
fänger und mischt alle Signale, die innerhalb der Detektorbandbreite liegen,
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Abbildung 4.3.: Systemkonzept mit mischerbasierter Rekonfiguration zur (a) Trägerprüfung
und Interferenzerkennung, (b) Systemlinearisierung und Frequenzmessung.
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direkt ins Basisband. Hier kann nun über eine einfache Schwellwerterken-
nung eine Trägerprüfung und Interferenzerkennung durchgeführt werden.
Eine Berechnung der möglichen Interferenzfrequenz ist nicht notwendig,
da die Basisbandfilter nur noch Signalanteile passieren können, die bei ei-
ner Messung auch Interferenzen verursachen würden. Dieser Ansatz ist be-
sonders in Kombination mit der nächsten Erweiterung, der differentiellen
SAW-Verzögerungsleitung, vorteilhaft, da dabei eine abgestufte Verzögerungs-
leitung nicht praktikabel realisiert werden kann.
4.3. Erweiterung mit differentieller
SAW-Verzögerungsleitung
Neben Fertigungskosten und funktionalen Aspekten wie Messgenauigkeit,
Latenz und Aktualisierungsrate ist für industrielle Sensorik weiterhin auch
die Baugröße ein wichtiger Parameter. Eine möglichst kompakte Schaltung
mit hoher Integrationsdichte ist dabei erstrebenswert, um das System auch
bei limitierten Platzverhältnissen einsetzen zu können.
Das Konzept der instantanen Frequenzmessung basiert auf einer Überla-
gerung des zeitlich mit sich selbst verzögerten Signals. Selbst bei Zeitver-
zögerungen von nur 10 ns resultiert dies in geometrisch relativ großen und
entsprechend kostenintensiven Strukturen, wenn die Verzögerungsleitung
mit planaren Platinenstrukturen oder Koaxialkabeln realisiert wird. Als SAW-
Verzögerungsleitung lassen sich dagegen selbst deutlich höhere Zeitverzöge-
rungen kostengünstig und auf wenigenQuadratmillimetern Fläche realisieren,
da die Ausbreitungsgeschwindigkeit der akustischen Oberflächenwelle, je
nach Material, bis zu ₁₀₅ langsamer als die Vakuumlichtgeschwindigkeit ist.
Wie in Kapitel 5.11.2 untersucht wird, erzeugen jedoch Nichtidealitäten in
der Anpassung der IDTs und Übersprechen im Gehäuse dynamische Effekte,
die bei schnell in der Amplitude abklingenden Signalen mit der normalen
In-situ-Linearisierung nicht kompensiert werden können.
Als mögliche Lösung bietet sich der Einsatz einer differentiellen SAW-Verzö-
gerungsleitung an, wie in Abbildung 4.4 dargestellt ist. Dabei werden beide
Signale, die dem Sechstorinterferometer zugeführt werden, zeitlich absolut
verzögert, jedoch mit einer zusätzlichen differentiellen Zeitverzögerung zwi-
schen diesen, welche die eindeutige Bandbreite 𝑓B bestimmt. Durch eine
geschickte Auslegung der absoluten und relativen Zeitverzögerung können
Übersprechen und die Interferenzsignale durch Fehlanpassungen zeitlich
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Abbildung 4.4.: Systemkonzept mit differentieller SAW-Verzögerungsleitung.
so verschoben werden, dass sie auf die Messung des abklingenden SAW-
Sensorsignals keinennennenswertenEinflussmehrhaben. EinweitererVorteil
ist, dass der Leistungsteiler ohne Zusatzaufwand in das SAW-Design integriert
werden kann. Da dabei beide Signale um die gleiche absolute Zeit verzögert
werden, wird ihre Amplitude auch annähernd gleich gedämpft, sodass eine
zusätzliche Anpassung wie im grundlegenden Systemkonzept (Abbildung 4.1)
nicht mehr notwendig ist. Eine detaillierte Analyse zu den Eigenschaften und
Entwurfskritierien der differentiellen SAW-Verzögerungsleitung findet sich
in Kapitel 5.11.3.
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Im folgendem Kapitel werden Entwurfskriterien, Systemgrenzen und Feh-
lerkompensationsmöglichkeiten des vorgestellten Konzepts und der darin
enthaltenen Einzelkomponenten detailliert untersucht. Grundlage dafür ist
eineganzheitliche Betrachtung des Sensorsystems, die sowohl interneals auch
externe Fehlerquellen, Störeinflüsse sowie Nichtidealitäten und dynamische
Effekte durch das schnelle Ausschwingen des Sensors umfasst.
5.1. Anwendungsszenario und
Anforderungsdefinition
Wie in Kapitel 1.3 bei der Zielsetzung der Arbeit diskutiert, soll das Lesegerät
zum schnellen Abfragen resonanter SAW-Sensoren auf rotierendenWellen
eingesetzt werden. Für maximale Messgenauigkeit hat sich der Einsatz von
mindestens drei Einzelsensoren etabliert, deren Anordnung in Abbildung 5.1
dargestellt ist. Mit zwei, um 90° zueinander versetzte, Resonatoren (SAWD+
und SAWD-) wird dabei differentiell das Drehmoment auf derWelle gemessen.
HF-Rotationskoppler
SAW-
Lesegerät
SAW
D+ SAWD-
Rotor Stator
SAW
T
Abbildung 5.1.: Konzept zur drahtlosen, temperaturkompensierten Drehmomentmessung
mit drei SAW-Resonatoren auf rotierendenWellen.
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Abbildung 5.2.:Mehrere Resonatoren, jeweils mit einer Mittenfrequenz 𝑓SAW,x und einem
maximalen Frequenzhub 𝑓d, sind im Abstand 𝑓a überschneidungsfrei in einem beliebigen
ISM-Frequenzband angeordnet.
Ein dritter, mechanisch unbelasteter Resonator (SAWT) wird zur Kompensati-
on des, trotz der differentiellen Messung verbliebenen, Temperaturgangs der
ersten beiden Sensoren verwendet. Jeder der Sensoren hat einen maximalen
Frequenzhub𝑓d undvariiertunterLast seineMittenfrequenz𝑓m entsprechend
ummaximal ±𝑓d
₂
. Die Sensoren müssen überschneidungsfrei im Frequenz-
band platziert werden, wie in Abbildung 5.2 beispielhaft dargestellt ist. Der
Frequenzabstand der Sensoren zwischen ihren Mittenfrequenzen wird im
Folgenden als 𝑓a bezeichnet, wobei 𝑓a > 𝑓d. Als Luftschnittstelle kommt in
dieser Anwendung üblicherweise ein HF-Rotationskoppler zum Einsatz, der
aus einem an derWelle befestigten, sich mitdrehenden Rotor und einem star-
ren, mit dem SAW-Lesegerät verbundenen Stator besteht [116, 117]. Der Rotor
ist dabei mit dünnen Koaxialkabeln oder einer flexiblen Leiterplatte mit den
Sensoren verbunden und ermöglicht so deren Anregung und Auslesen. Ver-
glichen mit einer, generell genauso möglichen, Freiraumübertragung bieten
Rotationskoppler geringere Dämpfung und eine höhere Robustheit gegenüber
externen Störungen. Dafür ist beim Entwurf des Kopplers aber, insbesondere
bei Resonatoren, darauf zu achten, dass die parasitäre Frequenzverschiebung
(sog. „Pulling-Effekt“) durch winkelabhängige Impedanzschwankungen der
Koppelelemente minimiert wird, um die Messgenauigkeit des Systems nicht
zu degradieren [117].
5.1.1. Anforderungen an das Gesamtsystem
Da es bei Drehmomenten an rotierendenWellen zu schnellen Änderungen
kommen kann, die gegebenenfalls in einer Regelschleife latenzarm verarbeitet
werden müssen, hat sich als praktische Anforderung an das Messsystem eine
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Messwertaktualisierungsrate der Drehmomentmessung 𝑓u von mindestens
1000 Messungen pro Sekunde ergeben. Die Messwertaktualisierungsrate be-
zieht sich dabei auf eine differentielle, temperaturkompensierte Messung.
Da das System sequenziell misst, müssen also in weniger als ₁ms beide Reso-
natoren (SAWD+, SAWD-) angeregt und ausgelesen werden. Der dritte SAW
zur Temperaturkompensation kann deutlich seltener ausgelesen werden, da
die Temperatur sich, im Gegensatz zum Drehmoment, nur relativ langsam
ändert.
Neben der Messwertaktualisierungsrate sind Messgenauigkeit und Präzision
die beiden entscheidenden Eigenschaften des Gesamtsystems. Als Messge-
nauigkeit (accuracy), auch als systematischer Messfehler bezeichnet, soll ein
relativer Fehler≤ ₁% des Messendwerts (full scale, FS) erreicht werden. Die-
ser Fehler entsteht aufgrund systematischer Abweichungen im Messsystem,
beispielsweise durch eine begrenzte Genauigkeit der Referenzfrequenz im
Synthesizer, und führt zu einer Abweichung vom „wahren Wert“, der auch
bei wiederholter Messung nicht besser erreicht wird. Da das System positives
wie negatives Drehmoment messen kann, entspricht FS = 𝑓d/₂. Als Präzisi-
on (precision), auch als zufälliger Messfehler bezeichnet, wird einWert von
₃𝜎 ≤ ₀,₅% FS definiert. Dies bedeutet, dass mindestens ₉₉,₇% aller Mess-
werte in dem ₃𝜎 Intervall um den Mittelwert der Messung liegen. Da es sich
bei der Präzision um zufällige Messfehler handelt, die aufgrund von Rau-
schen im System entstehen, können diese durch Mittelwertbildung reduziert
werden, solange dabei die Anforderungen des Gesamtsystems an die Mess-
wertaktualisierungsrate noch erfüllt werden. Die definierten Anforderungen
an das Gesamtsystem bezüglich Messgenauigkeit und Präzision ist für eine
Messwertaktualisierungsrate von ₁₀₀₀ s−₁ in Abbildung 5.3 zusammenfassend
dargestellt.
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Abbildung 5.3.: Anforderungsdefinition an die Messgenauigkeit und Präzision für eine diffe-
rentielle Drehmomentmessung bei einer Messwertaktualisierungsrate von ₁₀₀₀ s−₁.
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5.1.2. Anforderungen an das Lesegerät
Dadie einzelnen Resonatoren nureinen begrenzten Frequenzhub 𝑓d, bei einer
deutlich höheren Mittenfrequenz 𝑓m, haben, ergeben sich aus den Anforde-
rungen an das Gesamtsystem verschärfte Anforderungen an die Genauigkeit
und Präzision des SAW-Lesegeräts. Auch müssen die Besonderheiten der
differentiellen Messung berücksichtigt werden.
Wie später in Kapitel 5.2 diskutiert wird, eignet sich das ₂,₄-GHz-ISM-Fre-
quenzband ideal für die Anwendung und das vorgestellte Systemkonzept zur
drahtlosen Drehmomentmessung. In diesem Frequenzbereich lassen sich ak-
tuell SAW-Resonatoren und die notwendigeAufbau- undVerbindungstechnik
mit einem Frequenzhub bis zu ₄MHz praktisch sinnvoll und zuverlässig rea-
lisieren. Für eine einfache Vergleichbarkeit der Ergebnisse wird im Folgenden
die Resonanzfrequenz des Sensors stets zu ₂,₄₅GHz angenommen.
Bei systematischen Fehlerquellen, die unkorreliert auf beide der differentiell
auszuwertenden Resonatoren wirken, ergibt sich als maximal akzeptabler
relativer Frequenzfehler Δ𝑓err,max:
Δ𝑓err,max ≤ ₁% ⋅
±
𝑓d
₂
𝑓m
=
±₂MHz
₁₀₀ ⋅ ₂,₄₅GHz
= ±₈,₂ppm (5.1)
Fälle, in denen eine Fehlerquelle zu einem korrelierten Fehler zwischen den
beiden Einzelmessungen führt, der sich, durch die Differenzbildung, dann
(teilweise)wiederaufheben kann,werden indennachfolgendenUnterkapiteln
genauer untersucht.
Weiterhin soll gemäß den Anforderungen an das Gesamtsystem bei der diffe-
rentiellen Messung eine Präzision 𝜎d erreicht werden:
₃𝜎d ≤ ₀,₅% ⋅
±₂𝑓d
₂
𝑓m
(5.2)
Da dabei zwei unkorrelierte Rauschprozesse addiert werden, muss die Präzisi-
on einer Einzelmessung 𝜎e um √₂ geringer ausfallen:
𝜎e ≤ ₀,₅% ⋅
±𝑓d
₃√₂ ⋅ 𝑓m
=
±₄MHz
₆√₂ ⋅ ₁₀₀ ⋅ ₂,₄₅GHz
= ±₁,₉ppm (5.3)
DieAnforderungen an das Gesamtsystem, Eigenschaften der Resonatoren und
die daraus resultierenden Anforderungen an das Lesegerät sind in Tabelle 5.1
zusammengefasst.
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Anforderungen an
das Gesamtsystem
Messwertgenauigkeit
(differentielle Messung)
1 % FS
Messwertpräzision
(differentielle Messung)
0,5 % FS
Messwertaktualisierungsrate
(temperaturkompensierte,
differentielle Messung)
1000 / s
Eigenschaften
Resonator
Mittenfrequenz 𝑓m 2,45GHz
Güte 𝑄SAW 2300
Zeitkonstante 𝜏SAW 299ns
Frequenzhub 𝑓d 4MHz
Anforderungen an
das Lesegerät
Genauigkeit einer Einzelmessung
bei unkorrelierten Fehlerquellen
≤ ₈,₂ ppm
Präzision einer Einzelmessung 𝜎e
(unkorreliertes Rauschen)
≤ 1,9 ppm
Tabelle 5.1.: Zusammenfassung der Anforderungen an das Gesamtsystem, Eigenschaften der
Resonatoren und die sich daraus ergebenden Anforderungen an das Lesegerät.
5.2. Wahl des Frequenzbandes
DieWahl des Frequenzbandes hat sowohl Einflüsse auf die Eigenschaften der
SAW-Sensoren als auch des Lesegerätes und ist deshalb ein erstes wichtiges
Optimierungskriterium für das Gesamtsystem. Ein oberes Limit in der Fre-
quenzwahl stellt dabei die Fertigungstechnologie der SAW-Resonatoren dar.
Mit dem häufig verwendeten LiNbO3-Substrat sind aktuell industrietaugli-
che Resonatoren bis 2,7GHz möglich, darüber hinaus sind andere Substrate
und lithographische Prozesse notwendig, die mittlerweile knapp über 10GHz
erreichen können [118]. Weiterhin ist zu beachten, dass bei einer gegebenen
Fertigungstechnologie im Normalfall das Produkt aus erzielbarer Güte und
Mittenfrequenz konstant ist. Dies bedeutet also, dass bei angenommener
gleichbleibender Dynamik des Lesegerätes mit steigender Frequenz die maxi-
male Messzeit pro Messwert, nach Gleichung (3.9), quadratisch sinkt. Damit
lassen sich einerseits höhere Messwertaktualisierungsraten erzielen, ande-
rerseits nimmt die maximale Messzeit pro Sensorwert ab und entsprechend
steigt das Rauschen im Lesegerät. Dies kann zwar durch mögliche Mittelwert-
bildung wiederum reduziertwerden, trotzdemwird die HF-Schaltung und die
Digitalisierung im Lesegerät aufwendiger, da höhere Bandbreiten notwendig
sind.
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Mittenfrequenz Bandbreite max. Leistung Quelle
₄₃₃,₉₂MHz ₁,₇₄MHz ₁₀mW ERP [119]
₈₆₆,₅MHz ₇MHza ₅mW - ₅₀₀mWa ERP [119]
₂,₄₄₁₇₅GHz ₈₃,₅MHz (SDR) ₁₀mW EIRP (SRD) [119]
₂,₄₅GHz ₁₀₀MHz (ISM) gemäß EMVGb (ISM) [120]
₅,₈GHz ₁₅₀MHz ₂₅mW EIRP (SDR) [119, 120]
gemäß EMVGb (ISM)
Tabelle 5.2.:Mögliche nutzbare Frequenzbänder für drahtlose SAW-Sensorsysteme.
aDas Frequenzband besteht aus mehreren Sub-Bändern mit unterschiedlicher Regulierung
bezüglich maximaler Bandbreite, Sendeleistung und Arbeitszyklus.
bWennkeinegezielteAbstrahlungvorgenommenwird, istdie Leistung für ISM-Anwendungen
unlimitiert solange die Bestimmungen des „Gesetzes über die Elektromagnetische Verträg-
lichkeit von Geräten“ (EMVG) eingehalten werden.
Weiterhin müssen regulatorische Einschränkungen beachtet werden, welche
die möglichen Frequenzen, Arbeitszyklen und Sendeleistungen begrenzen.
In Tabelle 5.2 sind die für SAW-Sensorik aktuell möglichen und von der
Bundesnetzagentur entweder für Funkanwendungen mit geringer Reichweite
(short range device, SRD) oder zur ISM-Nutzungmit einerAllgemeinzuteilung
versehenen Frequenzbänder zusammengefasst. Je nach Anwendungsort und
-zweck können aber noch weitere spezifische Regulierungen gelten.
Das Frequenzband bei 433,92MHz weist eine Bandbreite von 1,74MHz auf,
in der Funksysteme mit bis zu 10mW effektiver Strahlungsleistung (effec-
tive radiated power, ERP) senden dürfen. ERP bezieht sich dabei auf einen
Halbwellendipol und liegt damit 2,15 dB über der üblichen Definition der
äquivalenten isotropen Strahlungsleistung (equivalent isotropically radiated
power, EIRP). Aufgrund der deutlich limitierten Bandbreite ist es sehr heraus-
fordernd, mehrere Resonatoren ohne gegenseitige Beeinflussung in diesem
Frequenzband zu platzieren. Dafür weisen die Sensoren aber eine relativ
lange Ausschwingzeit auf und lassen sich mit einer Messzeit von 25 µs bis
50 µs [96] relativ einfach auslesen. Im Frequenzband um 868,5MHz steht
zwar prinzipiell eine höhere Bandbreite zur Verfügung, allerdings besteht
dieses aus mehreren Sub-Bändern mit teils deutlichen Einschränkungen im
Arbeitszyklus [119].
Das 2,4-GHz-Frequenzband ist fürdie instantane Frequenzmessung von SAW-
Resonatorenamattraktivsten. DiemaximaleMesszeit proAusschwingvorgang
ist hier zwar schon etwas eingeschränkt, sodass das Lesegerät innerhalb von
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1 µs bis 1,5 µs das Antwortsignal des Sensors erfassen muss. Dafür steht eine
relativ hohe Bandbreite von 83,5MHz mit einer ausreichend hohen Sende-
leistung von 10mW EIRP gemäß den SRD-Regularien zur Verfügung. Bei
Systemen, die in einem gekoppelten System keine gezielte Abstrahlung vor-
nehmen und unter die ISM-Nutzungsbestimmungen fallen, können sogar
100MHz Bandbreite und beliebige Sendeleistungen nutzen, solange die Be-
stimmungen des „Gesetzes über die Elektromagnetische Verträglichkeit von
Geräten“ (EMVG) eingehalten werden [120]. Entsprechend können auch bei
differentiellen, temperaturkompensierten Messungen mehrere Sensoren in
ausreichendem Frequenzabstand platziert werden. Ein weiterer Vorteil ist,
dass das 2,4-GHz-Frequenzband nahezu weltweit nutzbar ist und so nicht
verschiedene regionenspezifische HF-Schaltungen entwickelt werden müs-
sen. Die 433,92-MHz- und 868,5-MHz-Frequenzbänder sind dagegen nicht in
Nord- und Südamerika nutzbar. Dafür gibt es dort das in Europa nicht zuge-
lassene 915-MHz-Frequenzband. Verglichen mit dem 5,8-GHz-Frequenzband,
in dem prinzipiell eine noch höhere Bandbreite verfügbar wäre, können bei
2,4GHz noch Standard-Lithiumniobat-Resonatoren verwendet werden. Wei-
terhin wäre bei 5,8GHz die maximale Messzeit pro Ausschwingvorgang noch-
mals reduziert und würde deutlich unter 1 µs liegen.
5.3. Interferenz-Sensitivität
Da bei der instantanen Frequenzmessung alle Eingangssignale auf eine Pha-
sendifferenzabgebildetwerden, können IFM-Empfängerprinzipiell nurmono-
frequente Signale fehlerfrei bestimmen. Nebenexternen Störsignalen sind, bei
der hier adressierten Anwendung, insbesondere Nebenmoden der Resonato-
ren (Kapitel 2.1) zu betrachten, die für alle drahtlosenAusleseverfahren aktuell
eine Herausforderung darstellen. Auchwenn Nebenmoden unerwünscht sind
und soweit möglich bereits im Design des Resonators reduziert werden soll-
ten, haben sie, verglichen mit externen Störsignalen, den Vorteil, dass deren
relative Lage zur Hauptresonanz bekannt und reproduzierbar ist. So kön-
nen, wie im Folgenden gezeigt wird, auch im Lesegerät Maßnahmen ergriffen
werden, um in diesem Frequenzbereich eine möglichst geringe Sensitivität
auszuweisen und so die Messgenauigkeit trotz Nebenmoden zu maximieren.
Für externe Störsignale von anderen Teilnehmern im gleichen Frequenzband,
die in ihrer Sendefrequenz grundsätzlich nicht vom Lesegerät beeinflusst wer-
den können, wird dagegen das schlechtestmögliche Szenario angenommen,
um entsprechende Anforderungen abzuleiten.
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Signal: ω  
s dl
Störsignal: 
ω  
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Abbildung 5.4.: Auswirkung eines Störsignals außerhalb der Basisbandbreite auf Betrag und
Phase des gemessenen Signals bei der instantanen Frequenzmessung.
5.3.1. Störsignale außerhalb der Basisbandbreite
Zur Bestimmung des Frequenzfehlers eines Störsignals außerhalb der Basis-
bandbreite gibt es in der Literatur bereits eine vollständige frequenzabhängige
Beschreibung des maximal möglichen Fehlers (siehe Gleichung (2.9) und
(2.11) in Kapitel 2.2). Dieser lässt sich auch über ein Zeigerdiagramm, wie in
Abbildung 5.4 skizziert, einfach veranschaulichen. Dabei werden die beiden
Vektoren, die das Nutz- und Störsignal unabhängig voneinander im Phasen-
diskriminator ergeben würden, im Polarkoordinatensystem addiert, um das
resultierende Messsignal zu erhalten. Wie daraus und aus Gleichung (2.9)
erkennbar ist, ergeben sich je nach Frequenzdifferenz der beiden Signale und
der Verzögerungszeit der Verzögerungsleitung unterschiedliche Einflüsse auf
Betrag und Phase des gemessenen Signals. Da für die Frequenzbestimmung
nur die Phase entscheidend ist, ergeben sich, aus Gleichung (2.9), Nullstellen
für den Frequenzfehler bei folgenden Frequenzdifferenzen zwischen Nutz-
und Störsignal:
Δ𝑓err,min =
𝑘
₂ 𝜏dl
, 𝑘 ∈ ℕ₀ (5.4)
Diese Nullstellen können, bei ausreichend geringer Basisbandbreite, gezielt
genutzt werden, um bekannte Nebenmoden der Resonatoren zu unterdrü-
cken. Bei einer Verzögerungsleitung mit 𝜏dl = 100ns werden beispielsweise
Nebenmoden, die um das Vielfache von 5MHz um die Hauptmode liegen, im
Lesegerät ideal unterdrückt, wenn die Basisbandbreite ausreichend klein ge-
wähltwird. Abhängig vonderGüteder Resonatoren und Fertigungstoleranzen
der Basisbandfilter ergeben sich jedoch gewisse Mindestanforderungen, die
in Kapitel 5.9 vorgestellt werden, sodass ein passender Kompromiss zwischen
mehreren Optimierungskriterien gefunden werden muss.
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Abbildung 5.5.:Maximaler Messfehler, in Abhängigkeit der relativen Leistung (𝑃s/𝑃i) eines
Störsignals außerhalb der Basisbandbreite, für verschiedene Verzögerungszeiten der Verzöge-
rungsleitung.
Der zweite Fall, der betrachtet werden muss, sind Störsignale von anderen
Teilnehmern imgleichen Frequenzband, die in ihrer Frequenz unbekannt und
nicht zu kontrollieren sind. Dabei mussdermaximal mögliche Frequenzfehler,
der sich aus Gleichung (2.11) ergibt, betrachtet werden. Dieser Zusammen-
hang ist in Abbildung 5.5 für verschiedene Verzögerungszeiten der Verzöge-
rungsleitung dargestellt. Bei einer Verzögerungsleitung mit 𝜏dl = 100 ns ergibt
sich entsprechend die Anforderung, dass am Lesegerät ankommende externe
Störsignale mindestens 22 dB unter dem Nutzsignal des SAW-Sensors liegen
müssen, um die spezifizierte Messgenauigkeit zu erreichen.
5.3.2. Störsignale innerhalb der Basisbandbreite
Die Auswertung von Störsignalen innerhalb der Basisbandbreite ist aufgrund
von mehreren entstehenden, zeitlich abhängigen Mischprodukten deutlich
komplexer und kann nicht mehr über ein einfaches Zeigerdiagramm veran-
schaulicht werden. In der Literatur findet sich eine Fehlerschranke in Abhän-
gigkeit der relativen Leistung von Nutz- zu Störsignal [53]. Diese berücksich-
tigt jedoch nicht die Frequenzdifferenz zwischen diesen, was für die gezielte
Nebenmodenunterdrückung im Lesegerät entscheidend ist. Im Folgenden
wird deshalb das Signalmodell des Sechstorinterferometers (Kapitel 2.3) um
externe Störsignale erweitert, um aus der frequenzabhängigen Differenz der
Phasen zwischen idealem und interferenzbehaftetem Signal den maximal
möglichen Frequenzfehler zu erhalten.
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Abbildung 5.6.:Maximaler Messfehler für ein Störsignal innerhalb der Basisbandbreite in
einem IFM-System mit 𝜏dl = 50 ns.
Als interferenzbehaftetes Eingangssignal am IFM-System ergibt sich:
𝐼
₀
= √𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s)⏝⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⏝
Nutzsignal
+√𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i)⏝⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⏝
Störsignal
(5.5)
mit der Kreisfrequenz 𝜔i, der Leistung 𝑃i und der initialen Phase des Stör-
signals 𝜑i. Daraus resultieren die beiden Eingangssignale 𝐼₁, 𝐼₂ an 𝑃₁, 𝑃₂ des
Sechstorinterferometers:
𝐼
₁
= √𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s) +√𝑎₁𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i) (5.6)
𝐼
₂
= √𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s) +√𝑎₂𝑃iej(𝜔i(𝑡−𝜏dl)+𝜑i) (5.7)
Die Berechnung der resultierenden Basisbandsignale nach der Leistungsde-
tektion am Sechstorinterferometer sowie des zeitabhängigen und maximal
möglichen Frequenzfehlers findet sich im Anhang A. Abbildung 5.6 stellt die-
sen für ein IFM-System mit 𝜏dl = 50 ns in Abhängigkeit der relativen Leistung
(𝑃i / 𝑃s) und des Frequenzabstandes eines Störsignals dar. Ähnlich wie bei
den Störsignalen außerhalb der Basisbandbreite gibt es auch hier Minima bei
gewissen Frequenzdifferenzen zwischen Nutz- und Störsignal, allerdings in
doppelt so großem Abstand:
Δ𝑓err,min =
𝑘
𝜏dl
, 𝑘 ∈ ℕ₀ (5.8)
54
5.3. Interferenz-Sensitivität
−₄₀−₃₀
−₂₀ −₁₀
₀ ₁₀
₂₀ ₃₀
₄₀
−₅₀
−₄₅
−₄₀
−₃₅
−₃₀
₀
₂₀
₄₀
₆₀
₈₀
₁₀₀
Frequenzabstand (MHz)
Pi / Ps (dB)
B
et
ra
g
d
es
m
ax
im
al
en
Fr
eq
u
en
zf
eh
le
rs
(p
p
m
)
₀
₁₀
₂₀
₃₀
₄₀
₅₀
₆₀
₇₀
₈₀
Abbildung 5.7.: Betrag des maximalenMessfehlers für ein Störsignal innerhalb der Basisband-
breite in einem IFM-System mit 𝜏dl = 50 ns.
Etwas anschaulicher wird der Zusammenhang durch eine Betragsbildung des
maximalen Messfehlers, in Abbildung 5.7 dargestellt, welche die Sprünge zwi-
schen negativem und positivem Fehler auflöst. Um auch für den schlechtest-
möglichen Fall unter dem spezifizierten Frequenzfehler von 8,2 ppm zu liegen,
muss das Störsignal um mindestens 50 dB unter dem Nutzsignal liegen. Das
liegt deutlich über den Anforderungen von 25 dB, die für das gleiche Szenario,
allerdings mit Störsignalen außerhalb der Basisbandbreite, gelten und spricht
wiederum für eine Minimierung der Basisbandbreite.
5.3.3. Messtechnische Verifikation
Das aufgestellte Fehlermodell wurde experimentell in einem Laboraufbau
validiert, der in Abbildung 5.8 dargestellt ist. Dabei kamen zwei frequenz-
synchronisierte Laborsignalgeneratoren (Keysight E8267D sowie Rohde &
Schwarz SMJ100A) zum Einsatz, die das SAW-Signal (𝑓s, 𝑃s) sowie ein Störsi-
gnal (𝑓i, 𝑃i) emulierten. Beide Ausgangssignale wurden mit einem Leistungs-
kombinierer zusammengeführt, bevor sie in das IFM-Messsystem eingespeist
wurden. Dieses bestand aus einem Sechstorinterferometer im 2,4-GHz-Fre-
quenzband und einer 10m RG58U-Verzögerungsleitung mit 𝜏dl≈ 50ns, die
in Kapitel 6 noch detaillierter vorgestellt werden. Die Basisbandsignale des
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Abbildung 5.8.:Messaufbau zur experimentellen Validierung der Interferenzsensitivität des
SAW-Lesegerätes.
Sechstorinterferometers wurden mit einem 4-Kanal digitalen Speicheroszil-
loskop (DSO) digitalisiert (Keysight MSO6104A) und dann über Ethernet an
einen Labor-PC gesendet. Dieser steuerte auch den gesamten Messprozess
und stellte automatisiert verschiedene Frequenz- und Leistungsdifferenzen
ein.
Zuerst wurde das System mit einer Detektorbandbreite von 45MHz im 2,4-
GHz-Frequenzband evaluiert. Hierbei kamen HF-Leistungsdetektoren (Ana-
log Devices AD8318) zum Einsatz, deren Ausgangssignal ohne weitere Filte-
rungvomDSOerfasstwurde. DieErgebnisse sind inAbbildung 5.9adargestellt
und zeigen eine sehr gute Übereinstimmung zu den analytisch berechneten
Werten aus Abbildung 5.7. Lediglich bei höheren Frequenzen zeigt sich der
Einfluss der limitierten Detektorbandbreite, der zu einer Filterung des Fre-
quenzfehlers führt. Der gleiche Versuch wurde ebenso mit einer auf 3,5MHz
reduzierten Detektorbandbreite (Analog Devices AD8314) durchgeführt, des-
sen Resultate in Abbildung 5.9b gezeigt sind. Hier ist deutlich der positive
Einfluss der limitierten Detektorbandbreite erkennbar. Das eigentlich bei der
Differenzfrequenz von 10MHz auftretende Maximum liegt bereits außerhalb
der Bandbreite und wird entsprechend unterdrückt. Für Störsignale, die ei-
ne noch höhere Differenzfrequenz aufweisen, liegt der Einfluss unter 3 ppm
und verschwindet damit im, durch die Auflösung des Oszilloskops (8-bit)
limitierten, Rauschen der Messung.
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(a)Messung mit einer Detektorbandbreite von 45MHz.
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(b)Messung mit einer Detektorbandbreite von 3,5MHz.
Abbildung 5.9.: Messergebnisse zur Interferenz-Sensitivität des Systems mit einer 50-ns-
Verzögerungsleitung. Die Mittenfrequenz wurde zu 2,44GHz mit einer Leistung des Nutzsi-
gnals von 0 dBm gewählt.
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5.4. Frequenzsynthese
Im vorgestellten Systemkonzept wird zu Beginn, und danach periodisch wäh-
rend der Laufzeit, die komplette Schaltung durch bekannte Referenzsignale
des HF-Synthesizers linearisiert, um die unbekannte Frequenz des SAW-
Resonators hochgenau bestimmen zu können. Deshalb sind die Eigenschaften
des Frequenzsynthesizers entscheidend für die Leistungsfähigkeit des gesam-
ten Messsystems. Im Folgenden wird untersucht, welche Anforderungen an
den Frequenzsynthesizer bezüglich Frequenzgenauigkeit, Phasenrauschen
und Einschwingzeit gestellt werden müssen, um die gewünschte Messwertak-
tualisierungsrate und Genauigkeit bei der SAW-Frequenzmessung erreichen
zu können.
5.4.1. Frequenzgenauigkeit des Referenzoszillators
Der Referenzoszillator im HF-Frequenzsynthesizer stellt die Referenz für
das Gesamtsystem dar und besser als dessen relative Genauigkeit kann die
Messung einer einzelnen Frequenz grundsätzlich nicht werden. Da im Nor-
malfall noch weitere systematische und zufällige Fehler die Messgenauigkeit
des Gesamtsystems degradieren, empfiehlt es sich, die Referenz um eine Grö-
ßenordnung besser zu wählen als an Frequenzgenauigkeit für die Messung
spezifiziert wird. In Kapitel 5.1 wurde hergeleitet, dass für eine Messung des
Drehmoments mit einer Genauigkeit von 1% eine Frequenzgenauigkeit von
8,2 ppm für die Messung eines einzelnen SAWs benötigt wird. Die entspre-
chend um den Faktor 10 höheren Anforderungen an die Referenz stellen
im industriellen Temperaturbereich von -40°C bis +85°C selbst für sehr gute
temperaturkompensierteOszillatoren (temperature compensated crystal oscil-
lator, TCXO) eineHerausforderungdar,wennüberdieAlterungdes Lesegeräts
nicht regelmäßig nachkalibriert werden soll. In dem Fall wäre sogar ein sehr
teurer beheizter Quarzoszillator (oven-controlled crystal oscillator, OCXO)
notwendig. Wenn allerdings nicht die absolute Frequenz eines unbekann-
ten Signals bestimmt werden soll, sondern nur die Frequenzdifferenz eines
Frequenzhubs, wie zwischen den beiden SAW-Drehmomentsensoren, ergibt
sich eine Korrelation des Frequenzfehlers, der sich, abhängig vom Frequenz-
abstand, (teilweise) kompensiert und die Anforderungen an die Referenz
deutlich reduzieren lässt.
Um diese Abhängigkeit zu berechnen, wird ein mit einer relativen Frequenz-
genauigkeit Δ𝑓ref linearisiertes und ansonsten ideales System betrachtet, das
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zwei SAW-Resonatoren mit ihren tatsächlichen Resonanzfrequenzen 𝑓SAW₁
und 𝑓SAW₂ auswertet. Die gemessenen Resonanzfrequenzen ?̃?SAW₁, ?̃?SAW₂ sind
dann entsprechend um den relativen Frequenzfehler der Referenz von ihrem
wahrenWert versetzt:
?̃?SAW₁ = 𝑓SAW₁ ⋅ (₁+ Δ𝑓ref) (5.9)
?̃?SAW₂ = 𝑓SAW₂ ⋅ (₁+ Δ𝑓ref) (5.10)
Die gemessene Frequenzdifferenz berechnet sich dann entsprechend zu:
𝑆𝐴𝑊d = ?̃?SAW₁ − ?̃?SAW₂ (5.11)
= (𝑓𝑆𝐴𝑊₁ − 𝑓𝑆𝐴𝑊₂)⏝⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⏝
𝑓a±𝑓𝑑
⋅(₁+ Δ𝑓ref) (5.12)
mit einem maximalen absoluten Frequenzfehler in der Differenzfrequenz
von:
𝑓err,d = max {𝑆𝐴𝑊d − 𝑆𝐴𝑊d} (5.13)
= max {(𝑓a ± 𝑓d)(₁+ Δ𝑓ref) − 𝑓a ± 𝑓d} (5.14)
= (𝑓a + 𝑓d)(₁+ Δ𝑓ref) − 𝑓a + 𝑓d (5.15)
= (𝑓a + 𝑓d) ⋅ Δ𝑓ref (5.16)
Bezieht man diesen nun auf die maximale Frequenzdifferenz des Frequenz-
hubs der beiden SAWs, ergibt sich der maximale relative Frequenzfehler der
Differenzfrequenz Δ𝑆𝐴𝑊d zu:
Δ𝑆𝐴𝑊d =
𝑓err,d
₂ ⋅ 𝑓d
₂
=
(𝑓a + 𝑓d) ⋅ Δ𝑓ref
𝑓d
(5.17)
Für das in dieser Arbeit definierte Szenario kann 𝑓a + 𝑓d maximal 83,5MHz
betragen, um noch in den Bandgrenzen des 2,4-GHz-Frequenzbandes zu
bleiben. Bei einem Frequenzhub des einzelnen SAWs von 4MHz ist damit
eine Genauigkeit der Referenzfrequenz von 47,9 ppm ausreichend, um den da-
durch erzeugten systematischen Messfehler geringer als ≤ 0,1% FS zu halten.
Dies ist mit einem kostengünstigen Quarzoszillator noch erreichbar und wird
durch jedenTCXOhinsichtlichTemperaturstabilitätundAlterung problemlos
übertroffen. Bei geringerem 𝑓a können die Anforderungen sogar noch weiter
gesenkt werden. Abbildung 5.10 stellt diesen Zusammenhang für verschiede-
ne Abstände der beiden Sensoren und Genauigkeiten der Referenzfrequenz
graphisch dar.
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Abbildung 5.10.: Einfluss des Frequenzfehlers der Referenz auf die Genauigkeit einer diffe-
rentiellen Messung von zwei Resonatoren (mit jeweils 𝑓d) in Abhängigkeit ihres aktuellen
Frequenzabstandes (𝑓a + 𝑓d).
5.4.2. Einfluss des Phasenrauschens
Neben der gerade betrachteten Langzeitstabilität der Referenzfrequenz hat
auch die Kurzzeitstabilität, üblicherweise als Phasenrauschen ℒ(𝑓) bezeich-
net, Einfluss auf die Messunsicherheit. Da der Synthesizer zum Linearisieren
des Systems verwendet wird und auf Basis dieser Messungen die nachfolgen-
den unbekannten Frequenzen der SAW-Resonatoren bestimmt werden, hat
dessen Phasenrauschen nicht nur Einfluss auf die Präzision, sondern auch
auf die Genauigkeit der SAW-Frequenzmessung und muss deshalb besonders
beachtet werden.
Mit dem Parsevalschen Theorem kann die Standardabweichung des Phasen-
messfehlers 𝜎Φ mit dem Integral über das einseitige Phasenrauschspektrum
𝑆Φ(𝑓), innerhalb der für die Linearisierung verwendeten Bandbreite 𝑓lf, be-
rechnet werden [121]:
𝜎Φ = √∫
𝑓lf
₀
𝑆Φ(𝑓) 𝑑𝑓 mit 𝑆Φ(𝑓) = ₂ℒ(𝑓) (5.18)
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Abbildung 5.11.: Unterdrückung des Phasenrauschens durch Range Correlation für verschie-
dene Längen der Verzögerungsleitung.
Dabei wird allerdings von der Annahme ausgegangen, dass das Phasenrau-
schen mit einem idealen Oszillator direkt ins Basisband gemischt wird. Dies
ist bei der instantanen Frequenzmessung nicht der Fall, da das HF-Signal
mit einer verzögerten Version von sich selbst heruntergemischt wird. Da-
durch besteht eine Korrelation zwischen den beiden und der Einfluss des
Phasenrauschens wird teilweise stark unterdrückt. Dieser Effekt ist in der
Radartechnik unter der Bezeichung „Range Correlation“ bekannt und führt
dazu, dass das Rauschleistungsdichtespektrum der Quelle multipliziert mit
einem quadratischen Sinusterm das effektive Phasenrauschen 𝑆ΔΦ(𝑓) ergibt
[122]:
𝑆ΔΦ(𝑓) = 𝑆Φ(𝑓) ⋅ [₄ sin
₂ (₂π𝑓𝜏dl)]⏝⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⏝
Range Correlation
(5.19)
Die daraus resultierendeUnterdrückung ist in Abbildung 5.11 für verschiedene
Verzögerungsleitungslängen dargestellt. Es besteht also vor allem für nied-
rige, trägernahe Frequenzen eine hohe Unterdrückung des ursprünglichen
Phasenrauschens. Auffällig ist auch, dass, abhängig von der Länge der Verzö-
gerungsleitung, Minima (𝑓RC,min) und Maxima (𝑓RC,max) in der Korrelation
auftreten:
𝑓RC,min =
₂𝑛 − ₁
₄𝜏dl
, n ∈ ℕ (5.20)
𝑓RC,max =
𝑛
₂𝜏dl
, n ∈ ℕ₀ (5.21)
Bei den Maxima der Range Correlation findet eine komplette Auslöschung
des Phasenrauschens bei dieser Frequenz statt, da das Rauschsignal durch die
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Verzögerungsleitung um (ein Vielfaches von) ₂π in der Phase gedreht wird
und so exakt identisch mit dem unverzögerten Signal ist. Beim Minimum
passiert genau der entgegengesetzte Effekt: Da das Rauschsignal gegenphasig
ankommt, verdoppelt sich das effektive Rauschsignal in der Amplitude, führt
also zu einer Verstärkung um 6dB. Für den Entwurf des SAW-Lesegerätes
lassen sich die Minima in der Range Correlation geschickt nutzen, um un-
erwünschte schmalbandinge Störsignale (Spuriosen), die beispielsweise das
Referenzsignal um den Träger erzeugt, zu filtern.
Mit zunehmender Länge der Verzögerungsleitung nimmt die Korrelation des
trägernahen Phasenrauschens ab und so führt eine Verdoppelung von 𝜏dl zu
einem effektiv 6 dB höheren Phasenrauschen. Bei Radarsystemen wird dieser
Phasenfehler direkt in einen Positionsfehler umgesetzt und sorgt dafür, dass,
unabhängig vom Pfadverlust, ein weiter entferntes Ziel nur von einem System
mit einer besseren Präzision detektiert werden kann [58]. Bei der instantanen
Frequenzmessung muss allerdings zusätzlich beachtet werden, dass durch
eine längere Verzögerungsleitung gleichzeitig die eindeutige Messbandbreite
𝑓b des Systems sinkt. Dadurch verursacht ein absoluter Phasenfehler einen
geringeren Frequenzfehler. Im trägernahen Bereich (𝑓 < ₁/(₁₂ 𝜏dl)) kom-
pensieren sich die beiden Effekte: Durch eine Verdoppelung von 𝜏dl nimmt
das effektive Phasenrauschen um 6dB zu, gleichzeitig halbiert sich aber die
eindeutige Messbandbreite, die den Einfluss des Phasenrauschens auf den
Frequenzfehler um 6dB reduziert.
Beim vorgestellten Systemkonzept kommt es noch zu einer zusätzlichen Tief-
passfilterung des effektiven Phasenrauschens, da die Leistungsdetektoren
nur eine endliche Basisbandbreite aufweisen und deren Ausgangssignale
anschließend tiefpassgefiltert werden. Unter der Annahme, dass die Tiefpass-
filter die Basisbandbreite bestimmen, ist die effektive Unterdrückung, für
ein exemplarisches System mit einer Verzögerungszeit 𝜏dl = 100 ns und einer
Basisbandbreite 𝑓bb = 2MHz (Bessel-Filter, 2. Ordnung), in Abbildung 5.12
dargestellt. Innerhalb der Basisbandbreite haben die Tiefpassfilter keinen Ein-
fluss auf das effektive PhasenrauschenunddieRangeCorrelation bestimmtdie
effektive Unterdrückung. Ab der Grenzfrequenz sind die Basisbandfilter die
dominierende Komponente und sorgen für eine zusätzliche Unterdrückung
von 40dB pro Dekade.
An die Basisbandbreite der Detektoren und Tiefpassfilter werden gewisse
Mindestanforderungen gestellt, die hauptsächlich durch die Güte der SAWs
bestimmt werden, wie in Kapitel 5.9 noch diskutiert wird. Wichtig ist da-
bei, dass zwischen Linearisierung und Messung keine Rekonfiguration der
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Abbildung 5.12.: Unterdrückung des Phasenrauschens durch Range Correlation und Basis-
bandfilterung bei einer Verzögerungszeit 𝜏dl = 100ns und einer -3 dB Basisbandbreite 𝑓bb =
2MHz (Bessel-Filter, 2. Ordnung).
analogen Tiefpassfilter stattfinden sollte, um auch deren Nichtidealitäten ab-
zubilden. Es kann jedoch durch ein nachfolgendes digitales Tiefpassfilter, mit
der Grenzfrequenz 𝑓lf, die Bandbreite des Linearisierungssignals nochmals
reduziert werden, sollte die Präzision der Linearisierung zu hoch sein. Insge-
samt lässt sich dann der durch das Phasenrauschen erzeugte quadratischer
Mittelwert (root mean square, RMS) des Frequenzfehlers 𝜎f,RC, bei gegebener
Verzögerungszeit und Basisband- sowie Linearisierungsbandbreite wie folgt
berechnen:
𝜎f,RC =
₁
₂π𝜏dl
⋅ √∫
𝑓lf
₀
₂ℒ(𝑓)⏝⎵⏟⎵⏝
Phasenrauschen
⋅ ₄ sin₂ (₂π𝑓𝜏dl)⏝⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⏝
Range Correlation
⋅ 𝐻bb(𝑓)⏝⎵⏟⎵⏝
Basisbandfilter
d𝑓 (5.22)
Abbildung 5.13 zeigt beispielhaft die Phasenrauschmessung eines 2,4GHz
PLL-basierten Frequenzsynthesizers [168] sowie das durch die Range Correla-
tion und Basisbandfilterung effektive Phasenrauschen für die Frequenzmes-
sung. Den größten Rauschbeitrag liefern die Frequenzanteile in der Nähe der
Grenzfrequenz des Schleifenfilters (𝑓l = 110 kHz), dessenWahl eine Abwägung
zwischen Einschwingzeit und Phasenrauschen darstellt. Basierend auf dem
effektiven Phasenrauschen ist in Abbildung 5.14 der mit Gleichung (5.22)
berechnete RMS-Frequenzfehler, in Abhängigkeit der Bandbreite des Lineari-
sierungsfilters, für verschiedene Zeiten der Verzögerungsleitung dargestellt.
Wie erwartet ergeben sich nurminimale Unterschiede für verschiedeneVerzö-
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Abbildung 5.13.: Phasenrauschmessung eines 2,4GHz PLL-Synthesizers und durch Korrelati-
on und Filterung resultierendes effektives Phasenrauschen für das IFM-System (𝜏dl = 100 ns,
𝑓bb = 2MHz).
gerungsleitungen. Bei einerVerzögerungszeitvon 100 ns beträgtderdurch Pha-
senrauschen erzeugte maximale RMS-Frequenzfehler für diesen Synthesizer
0,93 ppm und wäre damit noch im Rahmen der geforderten Messgenauigkeit.
Da jedoch der Beitrag des Frequenzfehlers, analog zum Beitrag des Fehlers
der Referenzfrequenz, unter ₁/₁₀ der spezifizierten Messgenauigkeit gehal-
ten werden sollte, bietet sich eine zusätzliche digitale Tiefpassfilterung mit
𝑓lf ≤ 67 kHz an, sodass der zu erwartende ₃𝜎 Fehler≤ 0,1% FS, entsprechend
0,57 ppm, liegt.
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Abbildung 5.14.: Resultierender RMS-Messfehler durch das effektive Phasenrauschen bei der
Linearisierung, in Abhängigkeit der Bandbreite des Linearisierungsfilters.
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5.4.3. Einschwingzeit
Für hohe Messwertaktualisierungsraten ist die Einschwingzeit des Synthe-
sizers ein wichtiger Parameter, insbesondere wenn nur ein einzelner PLL-
basierter Synthesizer verwendet wird. Um die einzelnen SAW-Sensoren nahe
ihrer Resonanzfrequenz anregen zu können, muss bei einer differentiellen
Messung ständig zwischen den beiden Frequenzen gesprungen werden. Da
während eines Frequenzwechsels keineMessungen durchgeführt werden kön-
nen, sollte der Synthesizer auf möglichst kurze Einschwingzeiten optimiert
werden. Dies geht jedoch zu Lasten eines höheren Phasenrauschens, sodass,
im Hinblick auf die im vorherigen Unterkapitel untersuchten Einflüsse, ein
entsprechender Kompromiss gefunden werden muss.
Da sich die Temperatur im Vergleich zum Drehmoment nur sehr langsam
ändert, wird derdritte SAW-Sensor, derüblicherweise zurTemperaturkompen-
sation eingesetzt wird, in der folgenden Analyse der Einfachheit halber nicht
berücksichtigt. Aufgrund der ausreichenden geringen Aktualisierungsrate
der Temperatur ist es möglich, mit nur minimaler Reduzierung der effektiven
Aktualisierungsrate des Drehmoments wenige Male pro Minute einmal den
Temperatursensor anstatt eines Drehmomentsensors auszulesen. Das trifft
prinzipiell auch auf die Temperatureinflüsse im Lesegerät selbst zu, die mit
der In-situ-Linearisierung kompensiert werden. Algorithmisch ist dies je-
doch am einfachsten realisierbar, indem das gesamte vom Sensor verwendete
Frequenz- und Leistungsband linearisiert und der Kompensationswert dann
aus einer Lookup-Tabelle ausgewählt wird. In diesem Fall sollten aber alle
Einträge aus der Linearisierungsmatrix regelmäßig aktualisiertwerden, sodass
im Folgenden eine zyklische Linearisierung betrachtet wird, die vor der SAW-
Frequenzmessung jeweils einen einzelnen Punkt der Linearisierungsmatrix
aktualisiert.
Die maximale Messzeit für einen einzelnen Resonator ist durch dessen Güte
begrenzt. Für eine hohe Präzision ist es daher vorteilhaft, möglichst viele Ein-
zelmessungen zumitteln, solangedie notwendigeMessrate noch erreichtwird.
Umdie Anzahl der benötigten Frequenzänderungen zu minimieren, ist es von
der Ablaufsteuerung des Lesegerätes daher optimal, pro Messung möglichst
viele Messwerte pro SAW-Sensor zu erfassen und erst dann zu der voraus-
sichtlichen Resonanzfrequenz des nächsten Sensors zu springen. Das der
Strategie entsprechende Timing-Diagrammmit den jeweiligen Einschwing-,
Linearisierungs- und Messzeiten ist in Abbildung 5.15 dargestellt. Bei einer an-
gestrebten Messwertaktualisierungsrate 𝑓u müssen pro Messwert jeweils die
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Abbildung 5.15.: Timing-Diagramm des SAW-Lesegerätes mit Einschwing-, Linearisierungs-
und Messzeiten für eine differentielle Messung mit einem einzelnen Synthesizer.
beiden SAW-Resonatoren gemessen und zusätzlich ein Frequenz-/Leistungs-
punkt linearisiert werden. Es sind entsprechend drei Frequenzänderungen
notwendig. Neben der Einschwingzeit des Synthesizers 𝑡e kann auch wäh-
rend der Linearisierungszeit 𝑡l keine Messung der Resonatoren durchgeführt
werden. So verbleibt für die maximale Messzeit pro Resonator 𝑡m,max:
𝑡m,max =
₁− 𝑓u (₃𝑡e + 𝑡l)
₂𝑓u
(5.23)
Bei angenommenen jeweils 5 𝜏SAW pro Resonator für die Anregung und zum
Erfassen des Antwortsignals ergibt sich die maximal mögliche Anzahl der
Messungen 𝑁 pro Sensorwert:
𝑁 =
𝑡m,max
₂ ⋅ ₅ ⋅ 𝜏SAW
=
₁− 𝑓u (₃𝑡e + 𝑡l)
₂₀ ⋅ 𝑓u ⋅ 𝜏SAW
(5.24)
undentsprechendeinemaximalmöglicheSNR-Verbesserungum ₁₀⋅log₁₀(𝑁).
Eine Kombination aus verschiedenen Einschwingzeiten und die daraus resul-
tierenden maximal möglichen SNR-Verbesserungen sind in Abbildung 5.16
für verschiedeneMesswertaktualisierungsraten dargestellt. Für niedrigeMess-
wertaktualisierungsraten ist der Einfluss der Einschwingzeit relativ gering.
Sobald aber die Einschwingzeit in den Bereich von 1/3 der gesamten Messzeit
pro Sensor gelangt, bricht der mögliche SNR-Gewinn massiv ein, da das Sys-
tem die meiste Zeit mit Frequenzwechsel beschäftigt ist und kein hohes 𝑁
mehr erreichen kann.
Mit heutigen PLLs lassen sich problemlos Einschwingzeiten von unter 50 µs
mit noch gutem Phasenrauschen erreichen [123]. Bei einer angenommenen
Linearisierungszeit von 50 µs ergibt sich für das definierte Messszenario ein
maximales 𝑁 von 133. Dies entspricht einer Verbesserung des SNR von 21,2 dB
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Abbildung 5.16.:Maximal möglicher SNR-Gewinn für das spezifizierte System bei verschie-
denen Einschwingzeiten 𝑡e und gewünschten Messwertaktualisierungsraten.
beziehungsweise einer Reduzierung der Standardabweichung der Messung
umden Faktor 3,5. Bei einerMesswertaktualisierungsrate von 1 kHzwürdealso
auch ein relativ aufwendiger und teurer DDS-basierter Synthesizer mit einer
Einschwingzeit von 1 µs nur eine marginale SNR-Verbesserung vonweniger als
1 dB erreichen. Sollen höhere Messwertaktualisierungsraten erzielt werden,
kann alternativ auch ein Dual-Synthesizer-Konzept verwendet werden, bei
dem die Einschwingzeit des ersten Synthesizers bereits für Messungen mit
einem zweiten genutzt wird [124].
5.5. 3-Port-Schalter
Der 3-Port-Schalter hat die Aufgabe, das HF-Signal des Synthesizers während
der Systemlinearisierung zum IFM-System zu führen, danach das Anregesi-
gnal des Synthesizers zum SAW zu leiten und schließlich das zu messende
Antwortsignal des Sensors ebenfalls zum IFM-System zu führen. Entspre-
chend wird ein voll verbundener 3-Port-Schalter benötigt, bei dem alle Ports
mit den anderen verbunden werden können. Eine Möglichkeit diesen kos-
tengünstig aus üblichen SPDT-Schaltern zu realisieren, ist in Abbildung 5.17
dargestellt. Durch die drei einzeln ansteuerbaren Schalter lässt sich auch
ein Hardware Time-Gating des Empfangssignals realisieren, indem das Sen-
designal abgeschaltet, aber erst kurze Zeit später das Empfangssignal zum
IFM-System geschaltet wird. So lassen sich bei Freiraumanwendungen die in
der Amplitude hohen aber zeitlich sehr kurzen Reflexionen der Umgebung
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Funktion Verbundene Ports SW₁ SW₂ SW₃
Linearisierung 𝑃₁, 𝑃₃ ₂ X ₁
Anregung 𝑃₁, 𝑃₂ ₁ ₂ X
Time-Gating keiner
₁ ₁ ₁
₂ ₂ ₂
Messung 𝑃₂, 𝑃₃ X ₁ ₂
Tabelle 5.3.: Mögliche interne Schaltzustände (₁, ₂ und X=beliebig) der internen SPDT-
Schalter für die Funktionen Linearisierung, Anregung, Time-Gating und Messung.
ausblenden, bevor das eigentliche Sensorsignal empfangen wird. Eine Auf-
listung der internen Schaltzustände für die verschiedenen Funktionen ist in
Tabelle 5.3 zusammengefasst.
Da die Schalter die ersten (aktiven) Komponenten noch vor dem LNA sind,
sollte bei deren Entwurf auf eine möglichst geringe Einfügedämpfung geach-
tet werden. Die effektiv nutzbare Antwortzeit eines SAW-Resonators im 2,4-
GHz-Frequenzband beträgt nur ca. 1 µs. Deshalb ist eine schnelle Schaltge-
schwindigkeit der Einzelschalter essentiell, ummöglichstwenig Signalenergie
des Resonators, gerade am Anfang des Ausschwingvorgangs, wo noch hohe
Amplituden vorliegen, abzuschneiden. Für ein gutes SNR sollte die Schaltver-
zögerung unter ₀,₂₅ 𝜏SAW = ₇₅ns liegen. Eine weitere wichtige Eigenschaft
der SPDT-Schalter ist eine hohe Isolation des abgeschalteten Ports, um bei-
spielsweise eine Interferenz des bereits anliegenden Antwortsignals mit dem
eigentlich abgeschalteten Anregesignal zu vermeiden. Die genauen (frequenz-
abhängigen) Anforderungen diesbezüglich werden in Kapitel 5.3 berechnet.
Um Stehwellen des Synthesizer-Signals während des Time-Gatings und der
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Abbildung 5.17.: Voll verbundener 3-Port-Schalter, bestehend aus drei SPDT-Schaltern, mit
Möglichkeit zum Hardware Time-Gating des Empfangssignals.
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Messung zu verhindern, ist es weiterhin vorteilhaft, absorbierende Schalter
zu wählen, bei denen der abgeschaltete Port eine 50-Ω-Impedanz bereitstellt.
Diese bieten im Normalfall auch eine höhere Isolation der Ports zueinander.
5.6. Rauscharmer Verstärker
Der Einsatz eines LNAs ist optional, insbesondere bei höheren Anregeleis-
tungen in einer Nahfeldkopplung und zusammen mit aktiven Leistungsde-
tektoren im IFM-System kann gegebenenfalls darauf verzichtet werden. Sind
jedoch der Pfadverlust oder Dämpfungen der Verzögerungsleitung höher,
ist es gemäß der Friisschen Kettenrauschformel vorteilhaft, einen rausch-
armen Verstärker möglichst weit vorne im Empfangspfad zu platzieren, da
ansonsten die Dämpfung der passiven Komponenten die Rauschzahl domi-
niert. Im vorgestellten Systemkonzept ist der optionale LNA deshalb noch
vor dem Leistungsteiler des Messsystems vorgesehen. Damit hat die von ihm
erzeugte Phasenverschiebung, wie in den Grundlagen (Kapitel 2.3) hergelei-
tet, eigentlich keinen Einfluss auf das Messsignal. Dies gilt jedoch nur für
statische Phasenverschiebungen, die das Signal bei Durchlaufen des Verstär-
kers erfährt. Wenn der Verstärker jedoch eine parasitäre Amplituden- zu
Phasenmodulation (AM/PM-Konversion) aufweist, kann bei den schnell in
der Amplitude abklingenden Antwortsignalen der Resonatoren die dadurch
erzeugte Phasenmodulation zu einer merkbaren Frequenzverschiebung füh-
ren. Da die In-situ-Linearisierung mit CW-Signalen konstanter Amplitude
arbeitet, kann diese Frequenzverschiebung durch die Linearisierung nicht
kompensiert werden und erfordert deshalb eine genauere Betrachtung.
DerdurchparasitäreAM/PM-KonversionauftretendeFrequenzfehler𝑓err,AMPM
hängt von der Steilheit des Amplitudenabfalls des ausschwingenden Resona-
tors 𝐴𝐷SAW (in dB/s) und der AM-zu-PM-Umsetzung 𝜓AMPM des Verstärkers
(in rad/dB) ab:
𝑓err,AMPM = 𝐴𝐷SAW⏝⎵⏟⎵⏝
dB
s
⋅ 𝜓AMPM⏝⎵⏟⎵⏝
rad
dB
⋅
₁
₂π
(5.25)
Die Steilheit des Amplitudenabfalls 𝐴𝐷SAW kann dabei aus der Ableitung des
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Betrages der Resonatorantwort bestimmt werden:
𝐴𝐷SAW =
𝜕
𝜕𝑡
(₂₀ log₁₀ (e
−𝑡/𝜏SAW) dB) (5.26)
=
𝜕
𝜕𝑡
(
−₂₀𝑡
ln(₁₀) ⋅ 𝜏SAW
dB) (5.27)
= −
₂₀
ln(₁₀) ⋅ 𝜏SAW
dB
s
(5.28)
Entsprechend in Gleichung (5.25) eingesetzt und auf 𝑓m normiert ergibt sich
der relative Frequenzfehler durch parasitäre AM/PM-Konversion Δ𝑓err,AMPM
zu:
Δ𝑓err,AMPM = 𝐴𝐷SAW ⋅
𝜓AMPM
₂π ⋅ 𝑓m
(5.29)
= −
₂₀
ln(₁₀) ⋅ 𝜏SAW
⋅
𝜓AMPM
₂π ⋅ 𝑓m
(5.30)
= −
₂₀π ⋅ 𝑓m
ln(₁₀) ⋅ 𝑄SAW
⋅
𝜓AMPM
₂π ⋅ 𝑓m
(5.31)
= −
₁₀
ln(₁₀)
⋅
𝜓AMPM
𝑄SAW
(5.32)
Dieser ist somit unabhängig von der Resonanzfrequenz des Sensors und
wird nur durch dessen Güte und die AM-zu-PM-Umsetzung des Verstär-
kers bestimmt. Der Zusammenhang ist in Abbildung 5.18 für verschiedene
AM/PM-Konversionen und Resonatorgüten skizziert. Für einen relativen Fre-
quenzfehler, der unter den in Kapitel 5.1 spezifizierten 8,2 ppm bleiben soll,
ergibt sich daraus eine notwendige AM/PM-Konversion von:
𝜓AMPM,max ≤ |±₈,₂ ⋅ ₁₀−₆ ⋅ 𝑄SAW ⋅
ln(₁₀)
₁₀
| (5.33)
≤ ₄,₃
mrad
dB
(5.34)
Über einen Dynamikbereich von 30 dB betrachtet entspricht dies einer maxi-
malen Abweichung von ≤ ₇,₅° (₀,₁₃ rad), wobei jedoch stets der Gradient aus
Gleichung (5.34) nicht überschritten werden darf.
FürLNAs stelltdiesüblicherweise keineHerausforderungdar, solange sie nicht
in Kompression betrieben werden. Limiting-Amplifier, die prinzipbedingt
nichtlinear arbeiten, um unabhängig von Eingangspegel auf einen konstan-
ten Ausgangspegel zu verstärken, haben jedoch üblicherweise eine deutliche
70
5.7. Passive Sechstorstruktur
₁₀₀₀
₂₀₀₀
₃₀₀₀
₄₀₀₀
₅₀₀₀ ₀
₂
₄
₆
₈
₁₀₀
₁₀
₂₀
₃₀
₄₀
₅₀
Güte des Resonators
|𝜓AMPM| (
mrad
dB
)
B
et
ra
g
d
es
m
ax
im
al
en
Fr
eq
u
en
zf
eh
le
rs
(p
p
m
)
₀
₅
₁₀
₁₅
₂₀
₂₅
₃₀
₃₅
₄₀
Abbildung 5.18.: Einfluss der AM/PM-Konversion des HF-Verstärkers (𝜓AMPM) auf den Fre-
quenzfehler der SAW-Frequenzmessung, in Abhängigkeit der Güte des Resonators.
höhere AM/PM-Konversion. Sollen diese trotzdem eingesetzt werden, ist
eine detaillierte Analyse der bauteilspezifischen leistungs- und frequenzab-
hängigen Kennlinien notwendig, da abhängig vom Frequenzabstand und
der Arbeitspunkte der Resonatoren durch die differentielle Messung eine
Korrelation bestehen kann.
5.7. Passive Sechstorstruktur
Die Sechstorstruktur kann in verschiedenen Technologien realisiert werden,
die jeweils spezifischeVor- undNachteile bieten. Üblicherweisewerden bei hö-
heren Frequenzen, ab dem zweistelligen GHz-Bereich, die Koppler als planare
Mikrostreifenleitungen ausgeführt und darüber, im Millimeterwellenbereich,
als substratintegrierteWellenleiter [125, 126]. Dies ist auch bei 2,4GHz mög-
lich [127]. Da jedoch die benötigte Fläche der Koppler quadratisch mit der
Wellenlänge zunimmt, wird der Platzbedarf und somit auch Kostenfaktor in
diesem Frequenzbereich unattraktiv. Es gibt Möglichkeiten, den Platzbedarf
durch gefaltene Strukturen zu reduzieren [128]. Nachteilig ist dabei aber, dass
mehrere Lagen an teurem HF-Substrat benötigt werden. Im Rahmen die-
ser Arbeit wurde die Sechstorstruktur deshalb aus kommerziell erhältlichen
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Abbildung 5.19.: Phasenbeziehungen der Ausgangssignale, normiert auf 𝑃₅, eines aus diskre-
ten Kopplern bestehenden realen 2,4-GHz-Sechstorinterferometers.
diskreten Kopplern realisiert, die in dem Frequenzbereich einen geringen
Platzbedarf mit guter Performanz kombinieren [129]. Ein weiterer Vorteil
ist, dass zwischen den diskreten Kopplern nur kurze Verbindungsleitungen
benötigt werden und so, wegen der geringen Interaktion des HF-Signals mit
dem Platinenmaterial, auch kostengünstiges FR4-Substrat verwendet werden
kann.
Reale Koppler sind dabei immer Fertigungstoleranzen unterworfen, die zu
einer Abweichung der idealen Phasen- und Amplitudenbeziehung führen. In
der Sechstorstruktur haben entsprechend auch die Ausgangssignale keine
perfekte relative 90°-Phasenverschiebung zueinander, sondern weisen leichte
(frequenzabhängige) Abweichungen auf, wie in Abbildung 5.19 für ein reales
2,4-GHz-Sechstorinterferometer dargestellt ist. Da es sich dabei um statische
Fehler handelt, ist eineKompensationüberdie In-situ-Linearisierungmöglich.
Auch mögliche Temperatur- und Alterungseinflüsse der Sechstorstruktur
können so korrigiert werden. Beim Entwurf des Systems ist jedoch trotzdem
einmöglichst ideales Verhalten anzustreben, da eine nichtlineare IQ-Phase zu
einer Rauschformung führt und die Präzision der Messung frequenzabhängig
werden lässt.
Ohne Kompensation würde ein IQ-Phasenfehler der SechstorstrukturΦerr,IQ
zu folgendem relativen Frequenzfehler Δ𝑓err,ΦIQ führen:
Δ𝑓err,ΦIQ =
𝑓B
₂π
⋅ Φerr,IQ
𝑓m
=
Φerr,IQ
₂π𝑓m𝜏dl
. (5.35)
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Fürdas indieserArbeit spezifizierteGesamtsystemmüsste entsprechend ohne
In-situ-Linearisierung mit einerVerzögerungsleitung 𝜏dl = 50 ns dermaximale
IQ-Phasenfehler im gesamten 2,4-GHz-ISM-Frequenzband unter 0,36 ° liegen,
um die geforderte Messgenauigkeit nicht zu degradieren. Dies ist in einer
auf Stückzahl ausgelegten Fertigung praktisch nicht sinnvoll realisierbar
und zeigt wiederum die Notwendigkeit und Leistungsfähigkeit der In-situ-
Linearisierung.
5.8. HF-Leistungsdetektor
Der Mischprozess im Sechstorinterferometer basiert auf einer Leistungsde-
tektion der HF-Signale an den Ausgangstoren, die in eine äquivalente Basis-
bandspannung umgesetzt werden. Der Detektor ist entsprechend eine Kern-
komponente im System und muss einige spezifische Anforderungen erfüllen.
Da gepulste und schnell in der Amplitude abklingende Signale gemessen
werden, können thermische Detektoren, die häufig in der Hochfrequenztech-
nik verwendet werden, nicht eingesetzt werden, da sie zu träge reagieren.
Stattdessen kommen halbleiterbasierte Diodendetektoren zum Einsatz, wel-
che die Nichtlinearität der Diode nutzen, um die Umsetzung ins Basisband
zu realisieren. Bei Sechstorradarsystemen im 24-GHz-Frequenzband und
darüber werden die Detektoren üblicherweise aus Ermangelung an kommer-
ziell erhältlichen Komponenten aus Diode, Kapazität und Videowiderstand
diskret auf der Leiterplatte realisiert [130, 131]. Bei 2,4GHz sind jedoch ver-
schiedenste Leistungsdetektoren als monolithische Mikrowellenschaltung
(monolithic microwave integrated circuit, MMIC) erhältlich, die einigeVorteile
bieten und üblicherweise aktiv sowie temperaturkompensiert ausgeführt sind.
Kernpunkte bei der Auswahl und Dimensionierung der Leistungsdetektoren
für die instantane Frequenzmessung ist die HF-Bandbreite und Anpassung,
Linearität der Kennlinie, Basisbandbreite sowie der Dynamikbereich.
Die HF-Bandbreite des Leistungsdetektors muss den gesamten Frequenz-
bereich abdecken, in dem die SAW-Sensoren sich befinden können, unter
Beachtung ihrer maximalen Auslenkung und Temperaturdrifts. Da die mit
Allgemeinzuteilung versehenen Frequenzbänder geringe relative Bandbreiten
aufweisen, ist dies schaltungstechnisch relativ problemlos realisierbar. In dem
Frequenzbereich sollte der Detektor weiterhin auch eine möglichst gute An-
passung aufweisen, um so wenig Signalleistung wie möglich zu reflektieren,
die in der Sechstorstruktur sonst zu unerwünschten Interferenzen führen
können. Analog zu Nichtidealitäten in der Sechstorstruktur selbst können
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diese zwar durch die In-situ-Linearisierung kompensiert werden, sollten für
eine guteMesspräzision aber trotzdembereits im Schaltungsdesignminimiert
werden.
Bezüglich der Kennlinie ergibt sich aus den Grundlagen der Sechstor-Struktur
(Kapitel 2.3) derWunsch nach einer strikt quadratischen Kennlinie, da die-
se mathematisch am einfachsten verarbeitet werden kann. Kommerzielle
MMIC-Detektoren haben jedoch meist eine logarithmische Kennlinie, da
intern mehrere Detektor- und Verstärkerstufen verwendet und aufsummiert
werden, um einen höheren Dynamikbereich zu erreichen. Dies ist auch kein
Problem, daalgorithmisch eineeinfacheDe-Logarithmierung dergemessenen
Basisbandspannungen durchgeführt werden kann und gegebenenfalls verblie-
bene Abweichungen von der idealen Kennlinie durch die amplitudenbasierte
In-situ-Linearisierung kompensiert werden. Allerdings schränkt ein logarith-
mischer Detektor die Möglichkeiten in der analogen Signalkonditionierung
etwas ein: Bei strikt quadratischen Detektoren kann die Differenzbildung
der 𝐼- und 𝑄-Pärchen analog durchgeführt werden, sodass nur noch zwei
ADUs notwendig sind. Bei logaritmischen Detektoren muss dagegen für je-
den Kanal ein eigener Basisbandverstärker und ADU verwendet werden. Die
Differenzbildung erfolgt dann im Digitalen nach der De-Logarithmierung.
Die maximale Messzeit eines einzelnen Sensors hängt bei gegebener Güte
und Mittenfrequenz direkt vom Dynamikbereich der Detektoren 𝑃𝐷dr (in dB)
ab. Wie in Kapitel 5.6 hergeleitet, sinkt die Amplitude eines ausschwingenden
Resonators um:
𝐴𝐷SAW = −
₂₀
ln(₁₀) ⋅ 𝜏SAW
in
dB
s
. (5.36)
DiemaximaleMesszeit 𝑡m,saw, die ein LeistungsdetektordemAbklingen folgen
kann, beträgt bei idealer Aussteuerung des Detektors dann:
𝑡m,saw =
𝑃𝐷dr
𝐴𝐷SAW
(5.37)
= 𝑃𝐷dr ⋅ 𝜏SAW ⋅
ln(₁₀)
₂₀
. (5.38)
Für einen SAW-Resonator bei 2,45GHz mit einer üblichen Güte von 2300
ergibt sich so eine exemplarische maximale Messzeit von 1,5 µs bei Detekto-
ren mit einen Dynamikbereich von 45 dB. Kommerzielle MMIC-Detektoren
bieten teilweise noch deutlich höhere Dynamikbereiche von bis zu 80 dB (z.B.
Analog Devices ADL5513). Dies ist für die Anwendung zur SAW-Sensorik nicht
notwendig, wenn durch den LNA eine gute Aussteuerung der Detektoren
sichergestellt wird.
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Die ideale Basisbandbreite der Detektoren ist ein Kompromiss mit mehreren
Einflüssen und hängt primär von der Zeitkonstante 𝜏SAW der Resonatoren ab.
Auf der einen Seite sollte, wie in Kapitel 5.3 untersucht, die Basisbandbreite
möglichst gering gewählt werden, um unempfindlicher gegen Nebenmoden
des Sensors und externe Störsignale zu werden. Auch ist für eine hohe Präzisi-
on des Messsystems eine geringe Detektorbandbreite zu bevorzugen. Jedoch
kann die Bandbreite nicht beliebig eingeschränktwerden, da gepulste, schnell
in der Amplitude abklingende Signale der SAW-Sensoren ausgewertet werden
müssen. Eine untere Grenze für die notwendige Basisbandbreite stellt die Un-
schärferelation oder das Zeitgesetz der Nachrichtentechnik dar, das aussagt,
dass die Signaldauer 𝑡m und Bandbreite 𝑓m eines Zeitsignals nicht beliebig
klein werden können und folgender Zusammenhang gilt [132]:
𝑓m ⋅ 𝑡m = 𝑘 = 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡. (5.39)
Der Faktor 𝑘, das sogenannte Zeit-Bandbreite-Produkt, ist immer eine Kon-
stante, kann aber je nach System verschiedene Werte annehmen. Für ein
ideales Tiefpassfilter gilt dabei 𝑘 = ₁/₂ [132]. Das bedeutet, dass für eine Ein-
schwingzeit von 0,5 µs mindestens eine Basisbandbreite von 1MHz notwendig
ist. Da in derAnwendung zur SAW-Sensorik keine Rechteckimpulse gemessen
werden und weiterhin in der Praxis noch Toleranzeffekte, also Abweichungen
der Basisbandbreiten der Detektoren zueinander, auftreten können, stellt
dies nur eine theoretische untere Schranke dar. Die effektiven Einflüsse dieser
Nichtidealitäten sind weiterhin von den Linearisierungssignalen abhängig
und werden im nächsten Kapitel zur analogen Signalkonditionierung detail-
liert untersucht. Die dort identifizierten Anforderungen an den Abgleich und
die notwendige Bandbreite der Basisbandfilter gelten dann gleichermaßen
auch für die HF-Leistungsdetektoren.
5.9. Analoge Signalkonditionierung
Die in Abbildung 5.20 skizzierte analoge Signalkonditionierung hat die Auf-
gabe, die Signalpegel der Detektoren ideal an den Aussteuerungsbereich
der nachfolgenden ADUs anzupassen und die Bandbreite möglichst weit
einzuschränken, um das effektive Rauschen zu reduzieren und Aliasing zu
vermeiden. Dabei sind auch die Ausgangsimpedanzen der Detektoren zu be-
trachten, um die gegebenenfalls schwachen Ausgangssignale nicht mit einer
zu geringen Impedanz zu belasten. Aufgrund angenommener logarithmischer
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Abbildung 5.20.: Analoge Signalkonditionierung im Frontend des SAW-Lesegerätes.
Detektoren ist für jedes Basisbandsignal ein eigener Verstärker, Filter und
ADU notwendig.
Die untere Grenze für die Bandbreite der Detektoren wurde in Kapitel 5.8
bereits über das Zeit-Bandbreiten-Produkt abgeschätzt und ist auch gleicher-
maßen für die analoge Signalkonditionierung gültig. In einer praktischen
Realisierung als analoge Tiefpassfilter muss jedoch beachtet werden, dass
die dafür notwendigenWiderstände und Kapazitäten immer mit einer Tole-
ranz beaufschlagt sind, die durch den Herstellungsprozess gegeben ist und
üblicherweise noch über Temperatur und Alterung variiert. Dadurch kön-
nen leicht unterschiedliche Grenzfrequenzen (𝑓bb,3 ... 𝑓bb,6) der vier einzelnen
Basisbandfilter resultieren, die zu verschiedenen Einschwing- und Gruppen-
laufzeiten und letztendlich zu einem Phasenfehler in der Messung führen
können. Die In-situ-Linearisierung kann diesen Fehler nur kompensieren,
wenn ebenfalls mit gepulsten Signalen, die exakt so schnell wie die SAW-
Sensoren in der Amplitude abklingen, linearisiert wird. Dies ist prinzipiell
über einen DDS-Synthesizer realisierbar, sollte aber vermieden werden, da
dieser relativ aufwendig und teuer ist.
In Folgendemwird deshalb untersucht, wie sich die Toleranzabweichungen
der einzelnen Basisbandfilter auf die Messgenauigkeit der SAW-Frequenz-
messung auswirken, wenn eine Linearisierung mit CW-Signalen konstanter
Amplitudeerfolgt. DazuwurdeeineMonte-Carlo-Simulation inMatlab durch-
geführt und ein System mit einer Verzögerungsleitung von 𝜏dl = 100 ns und lo-
garithmischen Leistungsdetektoren modelliert. Die Resonanzfrequenzen der
Sensoren (mit 𝑄SAW = 2300) wurden dabei im Frequenzbereich von 2,4GHz
bis 2,485GHz zufällig gleichverteilt gewählt. Ebenso wurden die einzelnen
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Basisbandbreiten (𝑓bb,3 ... 𝑓bb,6), für Bessel-Filter 1. Ordnung, um den idealen
Wert 𝑓bb zufällig gleichverteilt um ±Δ𝑓bb gewählt. Abbildung 5.21a und 5.21b
zeigen den resultierenden zeitabhängigen Frequenzfehler für 100 zufällige
Simulationen bei einer Grenzfrequenz von 1MHz beziehungsweise 2MHz.
Bei einer gewünschten Basisbandbreite von 1MHz und einer maximalen Ab-
weichung der einzelnen Basisbandkanäle um bis zu ± 1% ergibt sich, auch
für eine höhere Anzahl an Simulationen ein Frequenzfehler von maximal
8,52 ppm bei einer Einschwingzeit von 523 ns. Bei 𝑓bb = 2MHz und einermaxi-
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(a) ₁₀₀ Simulationen mit 𝑓bb = ₁MHz und Δ𝑓bb = ±₁%
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(b) ₁₀₀ Simulationen mit 𝑓bb = ₂MHz und Δ𝑓bb = ±₁%.
Abbildung 5.21.:Monte-Carlo-Simulation zum zeitabhängigen Frequenzfehler im IFM-Sys-
tem (𝜏dl = ₁₀₀ns, logarithmische Detektoren, CW-Linearisierung konstanter Amplitude) bei
der Messung eines Resonators (𝑄SAW = ₂₃₀₀ und 𝑓₀ = 2,4GHz bis 2,485GHz), aufgrund Ab-
weichungen der Grenzfrequenz der Basisbandfilter (Bessel-Filter 1. Ordnung), die im Bereich
±Δ𝑓bb um 𝑓bb zufällig gleichverteilt sind.
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Abbildung 5.22.:Monte-Carlo-Simulation zummaximalen- und RMS-Frequenzfehler im IFM-
System (𝜏dl = ₁₀₀ns, logarithmische Detektoren, CW-Linearisierung konstanter Amplitude)
bei der Messung eines Resonators (mit 𝑄SAW = ₂₃₀₀ und 𝑓₀ = [₂,₄…₂,₄₈₅] GHz), aufgrund
AbweichungenderGrenzfrequenzder Basisbandfilter (Bessel-Filter 1. Ordnung), die imBereich
±Δ𝑓bb um 𝑓bb zufällig gleichverteilt sind.
malen Abweichung von ebenfalls ± 1% schwingt das System, wie zu erwarten,
entsprechend schneller ein und erreicht ab 335 ns dann einen geringeren
maximalen Frequenzfehler von 5,03 ppm.
Die gleiche Simulation wurde für jeweils eine Million zufällige Resonanzfre-
quenzen des Sensors für verschiedene Basisbandbreiten (1MHz - 10MHz)
und Toleranzen der Grenzfrequenz (1%, 2%, 5%) durchgeführt. Der dabei
auftretende maximale und RMS-Frequenzfehler ist in Abbildung 5.22 dar-
gestellt. Wie daraus zu erkennen ist, werden bei höheren Toleranzen der
Basisbandfilter entsprechend höhere Bandbreiten benötigt, um den maximal
auftretenden Fehler unter der gewünschten Schranke von 8,2 ppm zu halten.
Während bei einer maximalen Abweichung von ± 1% bereits eine Basisband-
breite von 2MHz für einen maximalen Fehler von 5 ppm ausreichend ist,
werden bei ± 2% ungefähr 4MHz und bei ± 5% ungefähr 10MHz Bandbreite
benötigt.
Wichtig ist dabei zu erwähnen, dass eine höhere analoge Basisbandbreite
dabei keine grundsätzliche Einschränkung im Sinne von höherem Rauschen
oder stärkererAnfälligkeit fürNebenmodenoder Störsignaledarstellt, solange
das Basisbandsignal mindestens mit der Nyquistfrequenz digitalisiert wird.
Im Digitalen kann dann die Bandbreite bis zum für den Sensor notwendigen
Zeit-Bandbreiten-Produkt weiter reduziert werden, da digitale Filter keinerlei
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Bauteiltoleranz unterworfen sind. Eine schnellere Abtastfrequenz der ADUs
ist jedoch mit höheren Kosten verbunden, sodass bei einer möglichst kos-
tengünstigen kommerziellen Umsetzung des Lesegerätes eine ideale Analog-
Digital-Partitionierung angestrebt werden sollte. Hierbei können Bauteilkos-
ten im Basisband für Komponenten mit ausreichend geringer Toleranz dem
Aufwand in der Digitalisierung und der anschließenden Signalverarbeitung
gegenübergestellt werden, um eine optimale Kosteneffizienz des Gesamtsys-
tems zu finden.
5.10. Analog-Digital-Umsetzung
Nach der analogen Signalkonditionierung der Basisbandspannungen erfolgt
deren Analog-Digital-Umsetzung, bevor aus den Daten schließlich mittels
digitaler Signalverarbeitung der eigentliche Messwert berechnet wird. Grund-
sätzlich ist beim IFM-Konzept ein einzelner, über die vier Basisbandspan-
nungen simultan abgetasteter Messwert pro Ausschwingvorgang des Resona-
tors ausreichend, um dessen Frequenz zu bestimmen. Dabei kann sogar das
Nyquist-Shannon-Abtasttheorem verletzt werden, ohne einen systematischen
Messfehler zu erzeugen. Allerdings würde dadurch der zufällige Messfehler
deutlich ansteigen, da das Rauschen höherer spektraler Anteile in das Nutzfre-
quenzband gefaltet wird. Für ein möglichst gutes SNR sollte entsprechend die
Abtastrate mit mindestens dem Doppelten der Grenzfrequenz des Basisband-
filters gewählt werden, sodass mehrere Abtastwerte pro Ausschwingvorgang
des Resonators entstehen. Im Digitalen können diese dann entsprechend
gefiltert oder gemittelt werden, um die Abtastrate und das Rauschen zu redu-
zieren.
Eine höhere Abtastrate kann zusätzlich zur Unterdrückung von Nebenmoden
oder externen Interferenzen vorteilhaft sein, da sich im Digitalen deutlich
steilflankigere Filter als im Analogen realisieren lassen. Eine Möglichkeit,
die Anforderungen an die Abtastrate dabei nicht noch weiter erhöhen zu
müssen, stellt die von digitalen Speicheroszilloskopen bekannte äquivalente
Abtastung dar, die unter dem Begriff der stroboskopischen Abtastung auch
aktuelles Forschungsthema bei Impulsradar-SAW-Lesegeräten ist [133, 134].
Dabei wird das Antwortsignal des Sensors über mehrere Anregungen jeweils
zeitversetzt abgetastet und danach im Digitalen wieder zusammengeführt.
Dies erfordert zwar eine längere Messzeit pro Sensor, dafür können jedoch
wesentlich kostengünstigerer ADUs verwendet werden.
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Abbildung 5.23.: Frequenzauflösung der instantanen Frequenzmessung in Abhängigkeit
der Anzahl der Bits der Analog-Digital-Umsetzer (ohne Überabtastung) bei verschiedenen
Verzögerungszeiten der Verzögerungsleitung.
Bezüglich der Auflösung der verwendeten ADUs kommen die gleichen An-
forderungen wie bei Sechstor-Radarsystemen zum Tragen [135]. Durch die
differentielle IQ-Struktur ergeben sich aus einem ADU mit 𝑛-bit Auflösung 𝑁
Stufen für die Frequenzmessung [135]:
𝑁 = ₂𝑛+₂ − ₃ (5.40)
Daraus ergibt sich entsprechend die Frequenzauflösung des Messsystems
Δ𝑓ADU zu:
Δ𝑓ADU =
𝑓B
𝑓m ⋅ 𝑁
=
₁
𝑓m 𝜏dl ⋅ (₂𝑛+₂ − ₃)
(5.41)
und der durch die Quantisierung entstehende maximale Frequenzfehler zu
Δ𝑓err,ADC = ₁/₂ ⋅ Δ𝑓ADU. Abbildung 5.23 stellt die Frequenzauflösung für
verschiedene Verzögerungszeiten der Verzögerungsleitung dar. Bei einer Ver-
zögerungszeit von 100 ns reicht bereits ein ADUmit einer effektivenAuflösung
von 10 bit aus, um eine Frequenzauflösung ≤ 1 ppm, entsprechend einem ma-
ximalen Diskretisierungsfehler von ≤ 0,5 ppm zu erreichen.
5.11. Verzögerungsleitung
Wie in den vorherigen Unterkapiteln schon erkennbar, ist dieVerzögerungslei-
tungeineKernkomponente imSystem,dadiesedieeindeutigeMessbandbreite
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bestimmt und damit auch Einfluss auf die Interferenzsensitivität, notwen-
dige Toleranzanforderungen der Basisbandfilter und die notwendige ADU-
Auflösung hat. Im Folgenden werden die Eigenschaften, Nichtidealitäten und
Fehlerkompensationsstrategien der Verzögerungsleitung im Gesamtsystem-
kontext untersucht und kostengünstige kommerzielle Realisierungsmöglich-
keiten vorgestellt.
5.11.1. Eigenschaften und Realisierungsmöglichkeiten einer
einfachen Verzögerungsleitung
Verzögerungszeit
Die Verzögerungszeit ist die Kerneigenschaft der Verzögerungsleitung, die
viele andere Komponenten im System beeinflusst. Einerseits sollte die Verzö-
gerungszeit sogroßwiemöglich sein, dadergesamteMessdynamikbereichdes
Systems in das eindeutige Frequenzband abgebildet wird. Für die Frequenz-
bestimmung von resonanten SAW-Sensoren wird nur eine relativ geringe
eindeutige Bandbreite benötigt. Bei Resonatoren im 2,4-GHz-Frequenzband
sind dies aktuell maximal 4MHz. Dies entspricht einer Verzögerungszeit von
250 ns, diedasobere theoretischeLimitdarstellt. InderPraxismussnochein Si-
cherheitspuffer vorgesehen werden, um die parasitäre Frequenzverschiebung
der Resonatoren aufgrund von Temperaturänderungen zu berücksichtigen,
sodass man knapp darunter bleiben sollte.
Andererseits ist es aus mehreren Gründen wünschenswert, die Länge der
Verzögerungsleitung eher kurz zu halten. Erstens nehmen die Übertragungs-
verluste mit der Länge zu, was die Präzision der Messung beeinträchtigt.
Weiterhin nimmt die maximal mögliche Messzeit mit zunehmender Länge
der Verzögerungsleitung ab, da beide Signale (Referenzsignal und verzögertes
Signal) gleichzeitig am Sechstor anliegen müssen, damit die Phasendifferenz
zwischen ihnen extrahiert werden kann. Darüber hinaus führt das exponen-
tielle Abklingen des Sensorsignals gemäß Gleichung (5.28) zu einer bereits
verringerten Signalamplitude am Referenzport, bevor das verzögerte Signal
überhaupt den zweiten Port der Sechstorstruktur erreicht. Dies ist in Ab-
bildung 5.24 exemplarisch für einen ausschwingenden Resonator mit einer
idealen Verzögerungsleitung von 𝜏dl = 100ns dargestellt. Innerhalb der Ver-
zögerungszeit ergibt sich ein dynamischer Offset von 2,89 dB zwischen den
beiden Eingangsports der Sechstorstruktur. Dieser führt zu DC-Offsets im
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Abbildung 5.24.: Hüllkurve der Eingangssignale (𝐼₁, 𝐼₂) am Sechstorinterferometer für einen
ausschwingenden Resonator (𝑄 = ₂₃₀₀, 𝑓₀ = ₂,₄₄GHz) mit einer idealen Verzögerungslei-
tung von 𝜏dl = 100 ns.
Verzögerungszeit 𝜏dl eff. Länge 𝑑e Bandbreite 𝑓B Δ𝑃
₁₀ns ₃m ₁₀₀MHz ₀,₂₉dB
₂₅ns ₇,₅m ₄₀MHz ₀,₇₂dB
₅₀ns ₁₅m ₂₀MHz ₁,₄₅dB
₁₀₀ns ₃₀m ₁₀MHz ₂,₈₉dB
₂₅₀ns ₇₅m ₄MHz ₇,₂₄dB
Tabelle 5.4.: Vergleich verschiedener Verzögerungsleitungen hinsichtlich Verzögerungszeit
𝜏dl, effektiver Länge 𝑑e, eindeutigerMessbandbreite 𝑓B und dynamischen Offsets Δ𝑃 bei einem
resonanten Sensor (𝑓₀ = 2,44GHz, 𝑄SAW = 2300).
Basisband und sollte für eine optimale Aussteuerung der ADUs kompen-
siert werden. Der Effekt tritt allerdings nicht bei der Linearisierung mit CW-
Signalen konstanter Amplitude auf, sodass entweder einMittelwert im System
gewählt werden muss oder die Pegel durch einstellbare Dämpfungsglieder,
die allerdings wieder zu einem einstellungsabhängigen Phasenversatz führen,
angepasst werden müssen.
Tabelle 5.4 vergleicht mögliche Verzögerungsleitungen hinsichtlich Verzö-
gerungszeit 𝜏dl, effektiver Länge 𝑑e, eindeutiger Messbandbreite 𝑓B und dy-
namischen Offsets Δ𝑃 bei einem resonanten Sensor (𝑓₀ = ₂,₄₄GHz, 𝑄SAW =
₂₃₀₀). Die effektive Länge entspricht dabei einer Ausbreitung mit Vakuum-
Lichtgeschwindigkeit. Je nach Realisierungsform lassen sich jedoch deutlich
geringere geometrische Längen 𝑑g erzielen. Unter Berücksichtigung aller
Umstände empfiehlt sich für das in Kapitel 5.1 definierte Szenario eine Verzö-
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gerungszeit zwischen 50 ns bis 100 ns, die abhängig von der Lage der Neben-
moden des Resonators gewählt werden sollte. Die eindeutige Bandbreite 𝑓B
liegt dabei schon relativ nahe am Minimum von 4MHz, lässt aber noch einen
ausreichenden Sicherheitspuffer für Frequenzvariationen aufgrund von Tem-
peraturschwankungen, während der dynamische Amplitudenverlust dabei
weniger als 3 dB beträgt.
Dämpfung und Phasenlinearität
Analog zudenÜberlegungenzumSechstorinterferometerausKapitel 5.7 sollte
dieVerzögerungsleitung einemöglichstgeringeDämpfungundeinemöglichst
lineare Phase im kompletten für die Sensorik verwendeten Frequenzband auf-
weisen. Phasenabweichungen können zwar durch die In-situ-Linearisierung
kompensiert werden, führen allerdings zu einer Rauschformung und damit
zu einer partiell schlechteren Präzision der Messung.
Realisierungsmöglichkeiten
Für die Realisierung der Verzögerungsleitung gibt es mehrere Optionen. Eine
Möglichkeit stellt eine Koaxialleitung dar, die sich vor allem durch niedrige
Verluste, gute Phasenlinearität und relativ moderate Kosten auszeichnet [129].
Allerdings benötigt diese ein relativ großes Bauvolumen, was für kompakte
Industriesensorik eher hinderlich sein kann. Insbesondere kostengünstige
Koaxialleitungen haben bei diesen Frequenzen einen hohen Polytetrafluor-
ethylen (PTFE)-Anteil und damit bei Raumtemperatur eine hohe Temperatur-
sensitivität. Dieser kann zu einer Variation der elektrischen Länge von mehr
als 200 ppm pro °C führen [136] und eine häufige Neulinearisierung des Sys-
tems schon bei kleinen Temperaturschwankungen notwendig machen [129].
Deutlich kompakter und mit immer noch sehr guter Phasenlinearität lässt
sich eine planare Verzögerungleitung durch optimierte Mäander-Strukturen
und Mehrlagensubstrate auf Platinenebene realisieren [137]. Dabei treten
allerdings etwas höhere Verluste auf und es müssen zusätzlich Effekte durch
Oberflächenbehandlung [138] und Oberflächenrauigkeit [139] beachtet wer-
den. Sowohl für die Koaxialleitung als auch bei einer platinenbasierten Reali-
sierung kann die notwendige geometrische Länge durchMaterialien mit einer
hohen effektiven relativen Permittivität 𝜖r,eff reduziert werden, welche die
Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischenWellen im Material
herabsetzen und so zu effektiv mehr Verzögerungszeit bei gleicher Länge
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führen. Die effektive Permeabilität 𝜇e der Leitungsstruktur kann dabei meist
vernachlässigt werden, da diese bei in Frage kommenden Materialien in der
Regel demWert eins entspricht. Damit berechnet sich die Verzögerungszeit
der Verzögerungsleitung zu:
𝜏dl =
𝑑e
𝑐₀
=
𝑑g √𝜖r,eff 𝜇e
𝑐₀
mit𝜇e= ₁≈
𝑑g √𝜖r,eff
𝑐₀
. (5.42)
Die kompakteste Bauform kann mit SAW-Verzögerungsleitungen erreicht
werden [140]. Bei einer üblichen Ausbreitungsgeschwindigkeit der Oberflä-
chenwelle von 6000m/s lässt sich eine Verzögerungszeit von 100 ns mit nur
0,6mm Distanz zwischen den beiden IDTs erreichen. Die Fertigungskosten
sind auch relativ gering, dafür allerdings die Einrichtungskosten höher. SAW-
Verzögerungsleitungen stellen somit den vielversprechendsten Ansatz für
eine kommerzielle Realisierung in höheren Stückzahlen dar. Allerdings haben
diese spezielle Nichtidealitäten wie Übersprechen und Triple-Transit, die im
Folgenden näher analysiert werden. Darauf basierend wird in Kapitel 5.11.3
eine differentielle SAW-Verzögerungsleitung vorgestellt.
5.11.2. Nichtidealitäten in SAW-Verzögerungsleitungen
SAW-Verzögerungsleitungen stellen die kompakteste und, für höhere Stück-
zahlen, eine sehr kostengünstige Realisierungsform der notwendigen zeit-
lichen Verzögerung im Lesegerät dar. Dabei treten jedoch verstärkt Nicht-
idealitäten wie Übersprechen und Triple-Transit auf, die so bei Koaxial- und
platinenbasierten Verzögerungsleitungen nicht oder nur in vernachlässigbar
geringem Maße zum Tragen kommen. Diese Nichtidealitäten sind in Ab-
bildung 5.25 als Blockschaltbild sowie Signalflussgraph dargestellt. Neben
dem eigentlich gewünschten Nutzsignal, das um 𝜏dl verzögert und aufgrund
Anpassungs- und Transmissionverlusten um 𝐴𝑇 gedämpft ist, kommt es zu
zwei weiteren parasitären Effekten: Aufgrund der extrem kompakten Bauform

dl
√a I
 2 0

dl
Übersprechen
Triple-Transit
Übersprechen (XT)
Triple-Transit (TT, 3 )
dl
Nutzsignal (AT,  )
dl +
I
2
I
2√aI2 0
Abbildung 5.25.: Übersprechen und Triple-Transit in einer SAW-Verzögerungsleitung.
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und begrenzten Isolation des Gehäuses entsteht ein Übersprechen zwischen
Eingangs- und Ausgangssignal, das mit einem Faktor 𝑋𝑇 und einer zusätzli-
chen Phasenverschiebung 𝜑xt modelliert werden kann. Weiterhin haben die
IDTs, welchedie elektromagnetischeWelle in eine akustischeOberflächenwel-
le und wieder zurück wandeln, nur eine relativ schlechte Anpassung. Dadurch
entsteht eine Teilreflexion der akustischenWelle am zweiten IDT, die in Rich-
tung des ersten IDTs zurückgesendet und dort ebenfalls (teilweise) nochmals
reflektiert wird. Dieser sogenannte Triple-Transit sorgt dafür, dass ein zusätzli-
ches um 3 𝜏dl verzögertes und um 𝑇𝑇 gedämpftes Signal amAusgang erscheint.
Theoretisch müssten auch die aus dem Triple-Transit entstehenden weiteren
Mehrfachreflexionen, bei (₂𝑛 + ₁) 𝜏dl, 𝑛 ∈ ℕ, berücksichtigt werden. In der
Praxis können diese aber üblicherweise vernachlässigt werden, da sie schon
so stark in der Amplitude gedämpft sind, dass der Fehlereinfluss gegenüber
dem ersten Triple-Transit marginal ist.
Die In-situ-Linearisierung kann diesen Effekt nur teilweise kompensieren, da
bei einer CW-Linearisierung mit konstanter Amplitude Übersprechen, Nutz-
signal und Triple-Transit mit einer anderen relativen Amplitude überlagert
werden als bei den schnell in der Amplitude abklingenden Antwortsignalen
des Sensors. Bei der Linearisierung ergeben sich aus dem idealen Eingangssi-
gnal:
𝐼
₀,l
= √𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s) (5.43)
für 𝑡 ≥ ₃ 𝜏dl die Linearisierungssignale 𝐼₁,l, 𝐼₂,l an 𝑃₁, 𝑃₂ der Sechstorstruktur
zu:
𝐼
₁,l
= √𝑎₁ 𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s) (5.44)
𝐼
₂,l
=√𝑎₂ 𝑋𝑇𝑃s ej(𝜔s𝑡+𝜑s+𝜑xt)⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Übersprechen
+√𝑎₂ 𝐴𝑇𝑃s ej(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s)⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Verzögertes Signal
+√𝑎₂ 𝑇𝑇𝑃s ej(𝜔s(𝑡−₃ 𝜏dl)+𝜑s+𝜑tt)⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Triple-Transit
(5.45)
Für das Antwortsignal des SAW-Resonators ergibt sich als ideales Eingangssi-
gnal:
𝐼
₀,m
= √𝑃s e
(
−𝜔s𝑡
₂𝑄SAW
+j(𝜔s𝑡+𝜑s)) (5.46)
und daraus für 𝑡 ≥ ₃ 𝜏dl dieMesssignale 𝐼₁,m, 𝐼₂,m an𝑃₁, 𝑃₂ der Sechstorstruktur
zu:
𝐼
₁,m
= √𝑎₁ 𝑃s e
(
−𝜔s𝑡
₂𝑄SAW
+j(𝜔s𝑡+𝜑s)) (5.47)
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𝐼
₂,m
= √𝑎₂ 𝑋𝑇𝑃s e
(
−𝜔s𝑡
₂𝑄SAW
+j(𝜔s𝑡+𝜑s+𝜑xt))
⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Übersprechen
+√𝑎₂ 𝐴𝑇𝑃s e
(
−𝜔s(𝑡−𝜏dl)
₂𝑄SAW
+j(𝜔s(𝑡−𝜏dl)+𝜑s))
⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Verzögertes Signal
+√𝑎₂ 𝑇𝑇𝑃s e
(
−𝜔s(𝑡−₃ 𝜏dl)
₂𝑄SAW
+j(𝜔s(𝑡−₃ 𝜏dl)+𝜑s+𝜑tt))
⏝⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏟⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⎵⏝
Triple-Transit
(5.48)
Die Berechnung der Basisbandsignale an den Detektoren des Sechstorinterfe-
rometers und des resultierenden maximal möglichen Phasenfehlers zwischen
Linearisierung und Messung erfolgt dann analog zu Anhang A.
Mit aktuell üblichen Standardprozessen und Gehäusen ist ein Übersprechen
von 𝑋𝑇 = -40 dB, ein Transmissionfaktor 𝐴𝑇 = -20 dB und ein Triple-Tran-
sit von 𝑇𝑇 = -60 dB bei SAW-Verzögerungsleitungen erreichbar. Auf Basis
dieserWerte ist, für das definierte Szenario, in Abbildung 5.26 der maximal
mögliche Frequenzfehler für verschiedene Längen der Verzögerungsleitung
und Güten der zu messenden Resonatoren dargestellt. Auch für eine lange
Verzögerungsleitung mit 𝜏dl = 150 ns liegt der maximale Frequenzfehler bei
einem Resonator mit der Güte von 2300 über 30 ppm und damit deutlich über
der benötigten Messgenauigkeit von 8,2 ppm.
Umdie gewünschteMessgenauigkeit zu erreichen, sind, bei Transmissionsver-
lusten von 20 dB, mindestens die in Abbildung 5.27 dargestellten Entwurfskri-
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Abbildung 5.26.:Maximaler Frequenzfehler aufgrund Übersprechen und Triple-Transit in
einer SAW-Verzögerungsleitung mit 𝐴𝑇 = 20 dB, 𝑋𝑇 = -40 dB, 𝑇𝑇 = -60 dB.
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Abbildung 5.27.:Mögliche Entwurfskriterien (𝑋𝑇, 𝑇𝑇) für einen Frequenzfehler < 8,2 ppm
bei einer SAW-Verzögerungsleitung mit 𝜏dl = 50 ns und 𝐴𝑇 = 20 dB.
tieren für Übersprechen und Triple-Transit notwendig. Selbst wenn mit den
Fertigungsprozessen das Triple-Transit umweitere 10 dB, auf -70 dB, reduziert
werden könnte, wäre immer noch ein Übersprechen von höchstens -57 dB
notwendig, was nur mit teuren Spezialgehäusen realisierbar ist. Einfache
SAW-Verzögerungsleitungen sind damit nicht für den Einsatz zur hochgenau-
en Frequenzmessung geeignet. Ein Koaxialkabel kann diese Anforderungen
dagegen problemlos erreichen. Mit doppelt geschirmten Kabeln können un-
ter -100 dB im Übersprechen erzielt werden und bei Transmissionsverlusten
von 20dB bleibt der Triple-Transit, selbst bei nur mäßiger Eingangs- und
Ausgangsanpassung von 10 dB, insgesamt unter -80 dB.
5.11.3. Differentielle SAW-Verzögerungsleitung
Eine Lösung der Übersprechen- und Triple-Transit-Problematik stellt eine dif-
ferentielle SAW-Verzögerungsleitung dar, die in Abbildung 5.28 dargestellt ist.
Der mittlere IDT wird mit 𝐼
₀
gespeist, wandelt die eingehende elektromagne-
tischeWelle in eine akustische Oberflächenwelle um und dient gleichzeitig
als Leistungsteiler. Die beiden ausgesendeten akustischen Oberflächenwellen
werden dann um die absolute Zeit 𝜏dl,1 für den linken Pfad, respektive um 𝜏dl,2
für den rechten, verzögert und ergeben die Ausgangssignale 𝐼
₁
, 𝐼
₂
, die in der
Sechstorstruktur ausgewertet werden. Zwischen den beiden Pfaden besteht
eine differentielle Zeitverzögerung 𝜏dl,diff von:
𝜏dl,diff = 𝜏dl,2 − 𝜏dl,1 (5.49)
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Abbildung 5.28.: Konzept einer differentiellen SAW-Verzögerungsleitung zum Einsatz bei
der instantanen Frequenzmessung.
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Abbildung 5.29.: Hüllkurve der Eingangs- und Ausgangssignale an einer differentiellen SAW-
Verzögerungsleitung.
mit 𝜏dl,1 < 𝜏dl,2. Für die instantane Frequenzmessung ist nur die differenti-
elle Zeitverzögerung zwischen den beiden Signalen entscheidend, da diese
den eindeutigen Messbereich definiert. Die absolute Zeitverzögerung kann
frei gewählt werden, um eine zeitliche Trennung zwischen Übersprechen,
Nutzsignal und Triple-Transit zu erzielen, wie in Abbildung 5.29 skizziert ist.
Durch lange Verzögerungszeiten erhöht sich allerdings auch die Latenz des
Messsystems und gleichzeitig nimmt dadurch die maximal mögliche Mess-
wertaktualisierungsrate ab.Wenn 𝜏dl,1 beispielsweise zu 5 𝜏SAW (1,5,µs) gewählt
wird, tritt indieser Zeit nurdasÜbersprechen, aber noch nichtdas gewünschte
Signal an den Ausgangsports der differentiellen Verzögerungsleitung auf. Erst
danach, wenn der Resonator schon (fast) komplett abgeklungen ist, erreicht
das verzögerte Nutzsignal, ab 𝜏dl,1 zuerst 𝐼₁ und ab weiteren 𝜏dl,diff später auch
𝐼
₂
, den jeweiligen Ausgang. Über den 3-Port-Schalter kann ein Time-Gating
des Messsignals durchgeführt werden, sodass ein eventuell noch anliegen-
des Signal des Sensors oder externe Störsignale kein Übersprechen mehr
verursachen können. Ab dem Zeitpunkt 𝜏dl,2 kann nun auch das Sechstorin-
terferometer die Phase zwischen den beiden Signalen bestimmen, ohne dass
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diese durch Übersprechen oderTriple-Transit degradiertwurde. Erst zumZeit-
punkt 3 𝜏dl,1, wenn die Messung bereits abgeschlossen ist, erscheint der Triple-
Transit an den Ausgangsports der differentiellen SAW-Verzögerungsleitung.
Im Anschluss kann die nächste Messung gestartet werden.
Die differentielle SAW-Verzögerungsleitung hat den entscheidenden Vorteil,
dassÜbersprechenundTriple-Transit keinen Einflussmehrauf dasMesssignal
des Sensors haben. Weiterhin kann der sonst notwendige Leistungsteiler am
Eingang des IFM-Empfängers eingespart werden und die Pegelanpassung an
der Sechstorstruktur vereinfacht sich deutlich, da beide Signale annähernd
gleiche Transmissionsverluste aufweisen. Dafür muss dann allerdings die
Linearisierung, wie die Messung des Sensors, mit Time-Gating durchgeführt
werden, da sonst im Linearisierungssignal das Übersprechen und der Triple-
Transit auftreten würden. Das Time-Gating kann dabei entweder direkt im
Synthesizer erzeugt oder unter Verwendung des 3-Port-Schalters realisiert
werden. Nach jeder Linearisierung und Messung muss weitere 2 𝜏dl gewartet
werden, bis der Triple-Transit der Verzögerungsleitung abgeklungen ist.
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Ausgewählte Realisierungen
Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden mehrere experimentelle Unter-
suchungen durchgeführt, in denen Teilkomponenten und das Gesamtsystem
entworfen, realisiert und evaluiert wurden [129, 137, 141, 142]. Im Folgenden
wird zuerst ein Konzeptdemonstrator zur differentiellen Kraftmessung an ei-
nemmechanischen Biegebalkenvorgestellt, der teilweisemit Laborequipment
realisiert wurde. Auf dessen Basis ist dann ein kompakter Gesamtdemonstra-
tor in modularem Aufbau entstanden [168], der anschließend beschrieben
wird.
Für die Messungen kommen SAW-Resonatoren im 2,4-GHz-Frequenzband
zum Einsatz, die vom Kooperationspartner, der Firma Novotechnik Messwert-
aufnehmer OHG, bereitgestellt wurden. Diese weisen aufgrund der aktuellen
Aufbau- und Verbindungstechnik einen maximalen Frequenzhub 𝑓d von un-
gefähr 1MHz auf, können aber durch optimierte Aufbautechnik in Zukunft
auf 4MHz erweitert werden. Da die folgenden Messauswertungen alle in ppm
bezogen auf die Resonanzfrequenz durchgeführt werden, sind die Ergebnisse
unabhängig vom Frequenzhub und mit den Anforderungen aus Kapitel 5.1
vergleichbar. Weiterhin haben diese Resonatoren parasitäre Nebenmoden,
die bei ± ₅MHz um die Hauptresonanz mit einer relativen Leistung von
circa -30 dB liegen. Diese können durch ihre relative Nähe zur Hauptmode
mit den identifizierten Anforderungen an die Basisbandfilter (Kapitel 5.9)
nicht vollständig unterdrückt werden. Die Nebenmoden stellen auch für die
Referenzmessung ein Problem dar, da selbst bei einer Direktabtastung des
Antwortsignals mit einem schnellen Oszilloskop und anschließender Aus-
wertung per FFT Einflüsse bestehen, die, in Abhängigkeit der Verstärkung,
Aussteuerung des Oszilloskops und der FFT-Länge, den Messwert verändern.
Für die angestrebte Messgenauigkeit sollten die SAW-Resonatoren in Zukunft
mit von SAW-Filtern bekannten Konzepten [50, 51, 143] verbessert werden.
So lassen sich mit dem Piston-Mode unerwünschte Transversalmoden in der
Struktur unterdrücken [51, 143], ebenso wie durch vollflächiges Aufbringen
und anschließendes selektives Entfernen einer SiO2-Abdeckschicht [50]. Eine
als damit realistisch angesehene Reduktion der Nebenmoden um 20dBwürde
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selbst im schlechtesten Fall, wenn diese ohne Filterung innerhalb der Basis-
bandbreite des Systems liegen (siehe Kapitel 5.9), ausreichen, um bei einer
Verzögerungsleitung mit 𝜏dl = 100 ns den dadurch erzeugten Frequenzfehler
unter 8,2 ppm zu halten.
6.1. Labordemonstrator zur Kraftmessung an einem
mechanischen Biegebalken
6.1.1. Komponenten und Messaufbau
Basierend auf den Überlegungen aus Kapitel 5.7 wurde ein 2,4-GHz-Sechstor-
interferometer mit diskreten Kopplern entworfen, die über geerdete kopla-
nare Übertragungsleitungen auf kostengünstigem FR4-Substrat verbunden
wurden [129]. AndenAusgängender Sechstorstruktur sind aktive, temperatur-
kompensierte Leistungsdetektoren mit einer Basisbandbreite bis zu 3,5MHz
und einem maximalen Dynamikbereich von 45 dB angeschlossen. Weitere
technische Eigenschaften des Systems sind in Tabelle 6.1 aufgeführt.
Die Verzögerungsleitung wurde durch ein kostengünstiges RG58U Koaxialka-
bel mit der geometrischen Länge 𝑑g = 10 m realisiert. Mit einem spezifizierten
Geschwindigkeitsfaktor von 0,66 erreicht dieses eine effektive Verzögerungs-
zeit von ungefähr 50 ns, was einem eindeutigen Messbereich von 20MHz
entspricht. Dies ist ein guter Kompromiss aus den in Kapitel 5.11 identifi-
zierten Anforderungen und möglichen Verzögerungszeiten, die sich noch
ohne SAW-Verzögerungsleitung realisieren lassen. Das Kabel wurde vor dem
Komponente Eigenschaft Wert
Sechstor Frequenzband 2,2GHz - 2,7GHz
Phasenunsymmetrie < 5∘ (2,3 GHz - 2,6GHz)
Detektor Dynamikbereich 45 dB
Kennlinie logarithmisch
HF-Bandbreite 100MHz - 2,7GHz
Basisbandbreite 3,5MHz
10 dB Sprungantwort 70 ns
Leiterplatte Substrat FR4
Abmessungen 35mm ⋅ 35mm
Tabelle 6.1.: Eigenschaften des entworfenen 2,4-GHz-Sechstorinterferometers.
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Abbildung 6.1.: Labordemonstrator zur differentiellen Kraftmessung mit zwei 2,4-GHz-SAW-
Resonatoren an einem mechanischen Biegebalken.
Einsatz mit einen Vektor-Netzwerkanalysator charakterisiert und zeigte da-
bei im 2,4-GHz-Frequenzband eine gute Eingangsanpassung > 15 dB sowie
Übertragungsverluste < 8,7 dB. Weiterhin weist es eine sehr gute Phasenlinea-
rität auf, mit einer maximalen Abweichung von 0,48°. Dies entspricht einem
maximalen Frequenzfehler von 10,8 ppm.
Ein Foto des Messaufbaus ist in Abbildung 6.1 dargestellt. Dabei wird mit zwei
SAW-Resonatoren, indifferentiellerKonfiguration, diemechanischeDehnung
auf einem Biegebalken, der von der Firma Novotechnik Messwertaufnehmer
OHG bereitgestellt wurde, vermessen. Über zwei Mikrometerschrauben kann
eine Kraft auf den Balken ausgeübt werden, sodass einer der Resonatoren
gedehnt und der zweite gleichzeitig gestaucht wird. Das Anregesignal zum
Auslesen der Resonatoren wurde von einem Keysight-E8267D-Laborsignal-
generator erzeugt. Dabei kam ein gepulstes CW-Signal mit einer Dauer von
1,5 µs, einer Pulswiederholfrequenz von 100 kHz und einer Ausgangsleistung
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von 0dBm zum Einsatz, das über einen Zirkulator und einen zusätzlichen
SPDT-Schalter zu einemder Resonatoren geführt wurde. Der Schalter ist aktu-
ell nur notwendig, da die Resonanzfrequenzen der beiden Sensoren zu nahe
beieinander liegen und sich bei gewissen anliegenden Kräften überschneiden
würden. Bei Sensoren mit einem ausreichenden Frequenzabstand zueinan-
der können beide parallel angesprochen werden, die Auswahl des einzelnen
Resonators erfolgt dann durch die eingestellte Anregefrequenz.
Das Antwortsignal des angeregten SAW-Resonators wird vom Zirkulator zum
Leistungsteiler geführt und dort in zwei Teile geteilt. Der erste Teil wird über
ein Dämpfungsglied geführt, ummit annähernd der gleichen Leistung an den
ersten Port der Sechstorstruktur anzukommen wie der zweite Teil des Signals,
der durch die Verzögerungsleitung verzögert wird. Die Ausgangsspannungen
der Detektoren werden auf der Basisbandplatine mit einem Tiefpassfilter
mit der Grenzfrequenz von 1,5MHz bandbegrenzt, um den Faktor zwei ver-
stärkt und schließlich mit einem vierkanaligen digitalen Speicheroszilloskop
(Keysight MSO6104A) abgetastet.
6.1.2. Auswertung eines einzelnen Resonators
Imersten SchrittwurdeeineinzelnerResonator imunbelasteten Fall ausgewer-
tet. Die nachfolgenden Messungen wurden dabei mit einem unlinearisierten
System durchgeführt, da aufgrund der Ansteuerung und Einschwingzeit des
Laborsignalgenerators nur einige wenige Frequenzwechsel pro Sekunde mög-
lich sind. Bei der Temperatursensitivität der Verzögerungsleitung, mit einer
Variation der Gruppenlaufzeit von 80 ppm pro °C, ist dies nicht schnell genug,
um die In-situ-Linearisierung während der Laufzeit nachzuführen. Dafür ist
ein eigener Synthesizer notwendig, wie im Gesamtdemonstrator vorgestellt
wird.
Abbildung 6.2 zeigt den zeitlichen Verlauf der vier Basisbandspannungen für
eine Abfrage des SAW-Resonators circa 100 kHz neben dessen Resonanzfre-
quenz. In den ersten 1,5 µs ist das teilweise reflektierte Anregesignal erkenn-
bar, das aufgrund von Fehlanpassungen des Sensors über den Zirkulator zum
Sechstorinterferometer geleitet wird. Bei knapp 1,5 µs wurde das Anregesignal
schnell abgeschaltet und das Antwortsignal des Resonators ist erkennbar. Auf-
grund der logarithmischen Leistungsdetektoren weisen die Basisbandsignale
ein lineares Abklingen auf, bis die Eingangsleistung unter die Sensitivitäts-
schwelle der Detektoren fällt. Die Messungen bestätigen die theoretischen
94
6.1. Labordemonstrator zur Kraftmessung an einem mechanischen
Biegebalken
−₀,₂ ₀ ₀,₂ ₀,₄ ₀,₆ ₀,₈ ₁ ₁,₂ ₁,₄ ₁,₆ ₁,₈ ₂ ₂,₂ ₂,₄ ₂,₆ ₂,₈ ₃ ₃,₂ ₃,₄
₀
₀,₂
₀,₄
₀,₆
₀,₈
₁
Anregung Messung
Zeit (µs)
B
as
is
b
an
d
sp
an
n
u
n
g
(V
)
BB3
BB4
BB5
BB6
Abbildung 6.2.: Gemessene Basisbandspannungen bei Anregung und Messung eines SAW-
Sensors ungefähr 100 kHz neben seiner Resonanzfrequenz.
Abschätzungen aus Kapitel 5.2, dass eine Einzelmessung innerhalb von 3 µs
durchgeführt werden kann.
Anschließend wurde die Anregefrequenz in 10 kHz-Schritten um ± 1MHz
um die Resonanzfreqenz des Sensors variiert. Die vom System gemessene
Anregefrequenz des Signalgenerators sowie die Antwortfrequenz des Reso-
nators sind, zusammen mit einer Auswertung der Standardabweichung des
Sensorsignals, in Abbildung 6.3 dargestellt. Wie erwartet ist die Frequenz der
Sensorantwort (nahezu) unabhängig von der Anregefrequenz. Bei zusätzli-
cher Tiefpassfilterung zeigt sich ein leichter verbliebener Frequenzversatz
von circa 20 ppm, der aufgrund der aktuell hohen Nebenmoden im Resonator
entsteht und durch verbesserte Sensoren reduziert werden kann.
Bei Betrachtung der Standardabweichung der Messung ist es sinnvoll, den
Sensor so nahe wie möglich an der Resonanzfrequenz anzuregen, da dort die
meiste Energie vomResonator aufgenommenwird und das Systemdie höchste
Präzision liefert. Die geringste Standardabweichung nahe der Hauptmode
beträgt ungefähr 𝜎 = 7 ppm, die mit der limitierten Auflösung des Oszillo-
skops erreicht werden konnte. Diese ist bezogen auf eine Einzelmessung des
Resonators, die innerhalb von 3 µs durchgeführt wird. 𝜎 kann damit durch
Mittelwertbildung nochweiter reduziertwerden. Bereits eineMittelung von 16
Messwerten, entsprechend einer Messzeit von 50 µs pro Einzelsensor, reichen
aus, eine Standardabweichung unterhalb der gewünschten Spezifikation von
1,9 ppm zu erreichen.
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Abbildung6.3.:GemessenerFrequenzgangund Standardabweichung (füreineEinzelmessung
innerhalb von 3 µs) eines SAW-Resonators bei verschiedenen Anregefrequenzen.
6.1.3. Differentielle Auswertung zur Kraftmessung
Zur Auswertung der Kraftmessung am Biegebalken wurde dieser mit den
Mikrometerschrauben um insgesamt 181 linear verteilte Stufen ausgelenkt.
Dabei wurde die mechanische Präzisionsmessuhr als Referenz verwendet und
alle 10 µm eine Auswertung beider Resonatoren durchgeführt, was zu einer
Gesamtauslenkung von ± 900 µm um die unbelastete Position führt. Um die
begrenzte ADU-Auflösung des Oszilloskops zu erhöhen, wurde bei dieser
Auswertung eine interne Mittelung über 256 Messungen direkt im Oszillo-
skop durchgeführt. Abbildung 6.4 zeigt die gemessene Resonanzfrequenz
der beiden Sensoren und deren Differenzfrequenz über die Auslenkung des
Biegebalkens. Wie erwartet steigt die gemessene Frequenz des ersten Sensors
(SAW 1) über die aufgebrachte Kraft, während die zweite (SAW 2) entspre-
chend abnimmt. Beide Messungen weisen leichte Nichtlinearitäten auf. Dies
ist zum einen durch Nebenmoden der Sensoren begründet, die im Design
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der SAW-Resonatoren selbst noch weiter unterdrückt werden sollten [50, 51].
Zum anderen beeinflussen auch Nichtidealitäten in der Aufbau- und Verbin-
dungstechnik, die durch eine End-of-Line-Kalibrierung kompensiert werden
können, und Nichtlinearitäten im IFM-System selbst, die durch die In-situ-
Linearisierung aufgelöst werden können, das aktuelle Messergebnis. Der erste
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Abbildung6.4.:Resonanzfrequenzdereinzelnen SAW-SensorenundderenDifferenzfrequenz
bei Auslenkung des Biegebalkens.
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Sensor hat einen maximalen Frequenzhub von 0,97MHz, der zweite einen
etwas größeren von 1,22MHz. Die berechnete Frequenzdifferenz zwischen
den beiden Sensoren ergibt damit eine maximale Endwert-Frequenzdifferenz
von ± 1,095MHz.
6.2. Kompakter Systemdemonstrator in modularem
Aufbau
Basierend auf dem Labordemonstrator ist ein kompakter Systemdemonstra-
tor in modularem Aufbau entstanden, der in Abbildung 6.5 dargestellt ist
[168]. Dieser besteht aus vier Einzelplatinen, die über Koaxialsteckerbinder
und mehrpolige Stiftleisten miteinander verbunden sind, und einer extern
anschließbaren Verzögerungsleitung.
Modul 1○ erledigt die Hochfrequenzsignalerzeugung, die zur Anregung der
Sensoren und für die In-situ-Linearisierung des Systems benötigt wird. Diese
besteht aus zwei fractional-N-PLL-basierten HF-Synthesizern, die den glei-
chen TCXO mit einer Frequenzstabilität von 2,5 ppm als Referenzfrequenz
verwenden. Über einen SPDT-Umschalter wird einer der Synthesizer ausge-
wählt, während der andere bereits auf der nächsten benötigten Frequenz
einschwingen kann. Weiterhin sind zwei digital einstellbare Dämpfungs-
glieder vorhanden, um die Ausgangsleistung für die amplitudenbasierte In-
situ-Linearisierung in einem Bereich von 63 dB mit einer Schrittweite von
1 dB einstellen zu können. Um eine gute Isolation zu erhalten, wurde ein
Dämpfungsglied auf der Unterseite der Leiterplatte platziert, sodass auf der
Oberseiteeine Schirmung zwischenden SynthesizernunddemzweitenDämp-
fungsglied montiert werden kann.
Modul 2○ ist der Hochfrequenzschaltungsteil des IFM-Messsystems. Dabei
kommt ein 3-Port-Schalter zum Einsatz, der, wie in Kapitel 5.5 beschrieben,
mit drei SPDT-Schaltern realisiert wurde. Jeder einzelne weist dabei mit 58 dB
einehohe Isolationundmit 50 nseinesehrgeringeUmschaltzeitauf. Kernkom-
ponente ist das 2,4-GHz-Sechstointerferometer, dessen Eingangspegel über
einen zuschaltbaren LNA und ein weiteres digital einstellbares Dämpfungs-
glied ideal ausgesteuert werden können. Für eine möglichst hohe Flexibilität
hinsichtlich weiterer analoger und digitaler Filterkonzepte wurden tempera-
turkompensierte, aktive Leistungsdetektoren mit einem Dynamikbereich von
66 dB, einer maximalen Abweichung um ± 0,5 dB, und einer Basisbandbreite
von 10MHz ausgewählt.
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Die Ausgangsspannungen der Detektoren werden dann über Modul 3○ (ana-
loge Signalkonditionierung) geführt. Dort werden von diesen etwaige syste-
matische Offsetspannungen subtrahiert und die Signale entsprechend den
Anforderungen und dem Aussteuerungsbereich der nachfolgenden ADUs ver-
stärkt und gefiltert. Das Modul verwendet geschirmte Koaxialsteckverbinder
für die empfindlichen Basisbandspannungen, kann auch bei vollständig mon-
tiertemGehäuse einfach ausgetauschtwerden undwird überdasHF-Frontend
mit Spannung versorgt.
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Abbildung 6.5.: Kompakter Systemdemonstrator in modularem Aufbau zur instantanen
Frequenzmessung resonanter Sensoren im 2,4-GHz-Frequenzband [168]. 1○: Hochfrequenz-
Signalerzeugung zur Anregung und Linearisierung, 2○: IFM-Messsystem mit zuschaltbarem
LNA und Dämpfungsglied zur Pegelanpassung, 3○: analoge Signalkonditionierung, 4○: Mikro-
controller, ADU + Kommunikation.
99
Kapitel 6. Ausgewählte Realisierungen
Modul 4○ besteht schließlich aus einem Mikrocontroller mit vier integrierten
12-bit-ADUs, welche die Basisbandspannungen mit bis zu 5MSa/s digitalisie-
ren können. Weiterhin kann dabei der Abtastzeitpunkt um das Vielfache von
27,7 nsverschobenwerden, umeineäquidistanteAbtastung übermehrereAus-
schwingvorgänge des Resonators zu realisieren. Ein weiterer Mikrocontroller
ist für die gesamte Steuerung und Kommunikation des Systems zuständig und
versendet die erfassten Daten über eine 100-MBit/s-Ethernet-Schnittstelle.
Mit dem Gesamtdemonstratorwurde ebenfalls der Biegebalken aus Kapitel 6.1
vermessen und dabei die Präzision in Abhängigkeit der erzielbaren Messrate
evaluiert. Als Verzögerungsleitung kam dabei wieder das RG58U-Kabel mit
einer Verzögerungszeit von 50 ns zum Einsatz. Abbildungen 6.6 bis 6.8 zeigen
den dabei erreichten Frequenzfehler derMessung eines einzelnen Sensors mit
einer möglichen Messwertaktualisierungsrate von 8000Hz, 2000Hz, bezie-
hungsweise 1000Hz. Die Messwertaktualisierungsrate berücksichtigt dabei
bereits die parallel nachgeführte In-situ-Linearisierung und differentielle
Auswertung der beiden Resonatoren. In Tabelle 6.2 sind die in Abhängigkeit
der Messrate möglichen Mittelungen pro Sensorwert und die dabei erzielba-
re Präzision der Phasen- bzw. Frequenzmessung des Gesamtdemonstrators
abschließend zusammengefasst.
Selbst für eine Messwertaktualisierungsrate von 8000Hz (Abbildung 6.6)
liegt der Frequenzfehler für 99,8% der Messungen bereits unter der spezifi-
zierten Präzision von 0,5%FS und hat insgesamt eine Standardabweichung 𝜎
von 1,37 ppm. Durch eine weitere Reduktion der Messwertaktualisierungsrate
lässt sich dieser noch weiter minimieren und erreicht bei 2000Hz (Abbil-
dung 6.7) eine Standardabweichung des Frequenzfehlers von 0,83 ppm. Bei
einer Messwertaktualisierungsrate von 1000Hz (Abbildung 6.8) wird eine
Standardabweichung des Frequenzfehlers von 0,63 ppm erzielt. Der dabei
auftretendemaximale Frequenzfehler liegt unter 2 ppmund ist damit deutlich
unter den in Kapitel 5.1 spezifizierten Anforderungen.
maximale Messwertaktualisie-
rungsrate
8000Hz 2000Hz 1000Hz
Mittelung pro Sensorwert 14 56 112
𝜎 Phasenfehler (∘) 0,0615 0,0361 0,0282
𝜎 Frequenzfehler (ppm) 1,37 0,83 0,63
Tabelle 6.2.: Zusammenfassung der Messergebnisse des Systemdemonstrators mit einer ex-
ternen Verzögerungsleitung (𝜏dl = 50 ns).
100
6.2. Kompakter Systemdemonstrator in modularem Aufbau
₀ ₅₀₀ ₁₀₀₀ ₁₅₀₀ ₂₀₀₀
−₄
−₂
₀
₂
₄
Messung
Δ
f
(p
p
m
)
−₄ −₂ ₀ ₂ ₄
₀
₁₀₀
₂₀₀
₃₀₀
₄₀₀
Δ f (ppm)
A
n
za
h
l
Abbildung 6.6.: Frequenzfehler bei der SAW-Frequenzmessung mit einer Messwertaktuali-
sierungsrate von 8000 / s.
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Abbildung 6.7.: Frequenzfehler bei der SAW-Frequenzmessung mit einer Messwertaktuali-
sierungsrate von 2000 / s.
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Abbildung 6.8.: Frequenzfehler bei der SAW-Frequenzmessung mit einer Messwertaktuali-
sierungsrate von 1000 / s.
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Diskussion
Die erzielten Messergebnisse bestätigen die theoretischen Überlegungen und
zeigen die Leistungsfähigkeit des vorgestellten Systemkonzepts zur instanta-
nen Frequenzmessung für resonante Sensoren. Trotz geringem Hardware-
aufwand wurden kleine Frequenzfehler erzielt und selbst bei hohen Mess-
wertaktualisierungsraten ein ₃𝜎-Intervall unter 2 ppm erreicht. Ein direkter
Vergleich dieser Messergebnisse mit anderen Lesegeräten und Verfahren ist
aus mehreren Gründen schwierig: Zum einen hängen die Messergebnisse
nicht nur vom Lesegerät selbst ab, sondern werden auch stark von den Sen-
soreigenschaften wie Gütefaktor, Anpassung, Einfügedämpfung, parasitäre
Moden, Hysterese und Querempfindlichkeit beeinflusst. Darüber hinaus ist
je nach Messaufgabe die Montage- und Verbindungstechnik entscheidend.
Nicht zuletzt erschweren Umwelteinflüsse wie Mehrfachreflexionen oder die
Luftschnittstelle, beispielsweise bei Einsatz eines HF-Rotationskopplers, ei-
nen fairen Vergleich. Selbst kommerziell erhältliche SAW-Lesegeräte lassen
sich nur schwer miteinander vergleichen, da öffentliche Datenblätter, wenn
überhaupt vorhanden, aus den genannten Gründen meist nur sehr begrenzte
Informationen wie den Frequenzbereich und die maximale Abtastrate der
Lesegeräte enthalten [144–149]. Systemparameter, architekturspezifische Vor-
und Nachteile der unterschiedlichen Verfahren und daraus resultierende be-
vorzugte Anwendungsszenarien können jedoch gut verglichen und diskutiert
werden.
Wie sich schon bei der Einordnung der Verfahren gezeigt hat, haben FDS-
Verfahren, im Vergleich mit dem hier vorgestellten TDS-Verfahren, zwar
mehrere Vorteile hinsichtlich Mehrfachzugriffsverfahren und kostengüns-
tiger Realisierungsmöglichkeiten. Sie können jedoch konzeptbedingt nur
schwer höhere Messwertaktualisierungsraten erreichen, die für drahtlose
Kraft- und Drehmomemtmessung notwendig sind. Bei bisher publizierten
FDS-Verfahren [82–85, 150–157] erreicht ein einziges die geforderte Messwert-
aktualisierungsrate von ≥ 1000Hz. Das in [152] vorgestellte FMCW-Lesegerät
verwendet dafür eine schnelle DDS-basierte Frequenzsynthese, die in nur
100 µs einen Frequenzchirp erzeugt, der das gesamte 2,4-GHz-Frequenzband
abdeckt. Dafür wird allerdings ein hoher Hardwareaufwand benötigt: Neben
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dem aufwendigen DDS-basierten Frequenzsynthesizer ist ein 10-MSa/s-ADU
mit 16-Bit-Auflösung erforderlich, um das Basisbandsignal zu digitalisieren,
und für die Signalverarbeitung wird ein schneller DSP benötigt. Hinsichtlich
des Realisierungsaufwands bietet das Lesegerät damit kaum mehr einen Vor-
teil gegenüber TDS-basierten Verfahren, hat aberweiterhin den Nachteil, dass
während der Frequenzrampe der Übertragungskanal (möglichst) konstant
sein muss.
TDS-Verfahren werten das Antwortsignal der Resonatoren im Zeitbereich aus
und sind dadurch deutlich schneller, wenn auch aufwendiger in der Reali-
sierung. Unter Verwendung gepulster FM/AM-Tracking-Schleifen wurden
mehrere Demonstratoren veröffentlicht, welche die Drei-Punkt- [100], Zwei-
Punkt- [101] oder FM-Abfrage-Strategie [102–104] verwenden. Eine Messwert-
aktualisierungsrate von bis zu 5 kHz konnte für einen einzelnen Resonator
in [101] mit der Zwei-Punkt-Strategie gezeigt werden. Weitere Experimente
und Auswertungen wurden mit einer Abtastrate von 7 kHz für ein einzel-
nes SAW-Sensorelement und 3 kHz für die differentielle Abtastung in [158,
159] durchgeführt. Bei gepulstem FM/AM-Tracking ist jedoch, trotz prinzi-
piell hoher Messwertaktualisierungsrate, die effektiv nutzbare Bandbreite
konzeptbedingt eingeschränkt. Bei einem größeren Frequenzsprung besteht
weiterin die Gefahr, dass das Tracking verloren wird und der Resonator über
FDS-Verfahren erst wieder im Frequenzband gefunden werden muss.
Die DFE-Architektur weist, ebenso wie das vorgestellte IFM-Verfahren, diese
Einschränkungen nicht auf und es reicht, die gewünschte Bandbreite mit
der Nyquist-Rate abzufragen. Mehrere DFE-basierte Leser wurden kürzlich
veröffentlicht [88, 93, 96, 117, 160]. In [93] wird beispielsweise ein 14-Bit-ADU
mit einer Abtastrate von 9 MSa/s verwendet, um das herunterkonvertier-
te Antwortsignal von Resonatoren bei 428MHz mit einem Gütefaktor um
6000 zu digitalisieren. Der derzeit schnellste DFE-Reader wurde in [96] ver-
öffentlicht und bietet, durch gleichzeitige Anregung von zwei Resonatoren
im 433-MHz-Frequenzband, eine Messaktualisierungsrate von 16 kHz für ei-
ne Differenzmessung. Die Messgenauigkeit wurde auf besser als 1%FS des
Sensorwerts, entsprechend ungefähr 4,7 ppm der HF-Frequenz, und die Prä-
zision der HF-Frequenzmessung auf circa 0,76 ppm bestimmt. Dies liegt
etwas unterhalb der Präzision des im Rahmen dieser Arbeit vorgestellten De-
monstratorsystems. Dafür wird bei dem DFE-Lesegerät, trotz der geringeren
Resonanzfrequenz der Sensoren und der damit einhergehenden längeren
Messzeit pro Sensorwert, ein deutlich höherer Hardwareaufwand benötigt:
Es sind insgesamt drei HF-Synthesizer, zwei DSPs zur Berechnung der FFTs
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und ein zusätzlicher Mikrocontroller zur Verwaltung des Systems erforder-
lich. Das in [117] verwendete SAW-Lesegerät ist für Resonatoren im 2,4-GHz-
Frequenzband ausgelegt und bietet sich damit für einen direkten Hardware-
vergleich zu dem in dieser Arbeit vorgestellten Demonstrator an. Um in der
kurzen Ausschwingzeit des Resonators ausreichend Abtastwerte für die di-
gitale Frequenzschätzung zu erfassen, werden dabei zwei 50-MSa/s-ADUs
benötigt, die aufgrund der hohen anfallenden Datenrate von einem FPGA
ausgelesen werden, das auch die Frequenzschätzung berechnet. Zusätzlich
kommt noch ein ARM7-Mikrocontroller und zwei, ebenfalls mit 50MSa/s
getaktete, Digital-Analog-Umsetzer zur DDS-basierten Erzeugung des Anre-
gesignals zum Einsatz. Dies ist deutlich aufwendiger als bei dem im Rahmen
dieser Arbeit vorgestellten Demonstratorsystem, das mit einer einfachen PLL-
basierten Signalerzeugung und mit im Mikrocontroller integrierten ADUs
auskommt, die maximal mit 5MSa/s getaktet werden.
Im direkten konzeptionellen Vergleich zwischen DFE- und IFM-Verfahren
hat das IFM-Verfahren, neben den erkennbar deutlich geringeren Hardware-
anforderungen an die Digitalisierung und Signalverarbeitung, weiterhin den
Vorteil einer geringeren Sensitivität gegenüber Phasenrauschen. Bei der Mes-
sung des SAW-Resonators hat das Phasenrauschen des Referenzsynthesizers
keinen Einfluss auf die Messunsicherheit, da das Sensorsignal mit einer zeit-
lich verzögerten Version von sich selbst überlagert wird. Auch bei der In-
situ-Linearisierung sind die Anforderungen an das Phasenrauschen dank der
Range-Correlation reduziert und es können durch geschicktes Systemdesign
dort Nullstellen genutzt werden, um mögliche Spuriosen des Referenzoszilla-
tors zu unterdrücken. Nachteilig wirkt sich beim IFM-Verfahren jedoch die
fehlende Möglichkeit zur Frequenztrennung aus. So können auch Interferen-
zen außerhalb der Basisbandbreite zu einem Fehler in der Frequenzmessung
führen, wenn sie nicht unterhalb der in Kapitel 5.3 aufgestellten Grenzen
relativ zur Leistung des empfangenen Sensorsignals bleiben. In Freirauman-
wendungen mit anderen aktiven Teilnehmern im gleichen Frequenzband hat
hier das DFE-Verfahren den Vorteil, dass sich durch Mischer und Basisbandfil-
ter Störsignale außerhalb der Basisbandbreite unterdücken lassen. Besonders
vorteilhaft lässt sich das IFM-Verfahren deshalb mit HF-Rotationskopplern
kombinieren [116, 117], die durch die Nahfeldkopplung eine gute Abschirmung
gegenüber externen Störsignalen bieten.
Eine Einschränkung stellen zurzeit noch Nebenmoden der SAW-Resonatoren
dar, da das Antwortsignal dann mehrere spektrale Anteile enthält. Durch
geschickteWahl der Zeitverzögerung der Verzögerungsleitung lassen diese
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sich im IFM-Verfahren zwar filtern, jedoch sind dabei auch Anforderungen
an die notwendige Basisbandbreite zu beachten, die sich aus der Analyse
der Toleranzsensitivität in Kapitel 5.9 ergeben haben. Auch wenn das DFE-
Verfahren prinzipiell eine Frequenzauflösung im digitalisierten Signal bietet,
sind Nebenmoden dort genauso eine Herausforderung für die Lesegeräte,
da für die hohe notwendige Präzision der Frequenzschätzung im Normalfall
Algorithmen zum Einsatz kommen, die ein monofrequentes Eingangssignal
benötigen [91–95]. Deshalb sollten in Zukunft die von SAW-Filtern bekannten
KonzeptezurUnterdrückungderNebenmoden [50, 51] auch für SAW-Sensorik
umgesetzt werden, wovon alle TDS-Verfahren profitieren werden.
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Zusammenfassung
In der vorliegenden Arbeit wurde erstmalig die instantane Frequenzmessung
zum drahtlosen Auslesen von resonanten Hochfrequenz-Sensoren, insbeson-
dere von SAW-Resonatoren, detailliert theoretisch untersucht und praktisch
evaluiert. Nach einer Vorstellung der Grundlagen und dem Stand der Technik
zum drahtlosen Auslesen resonanter Sensoren wurde das neue Systemkon-
zept mit In-situ-Linearisierung vorgestellt, das eine digitale Kompensation
der analogen Nichtidealitäten sowie der Temperatureinflüsse des Lesegerätes
während der Laufzeit erlaubt. Zwei mögliche Erweiterungen ergänzen das
Konzept. Die erste, mittlerweile erfolgreich patentierte, Erweiterung adres-
siert Trägerprüfung und Interferenzvermeidung, die für eine verbesserte Ko-
existenz mit anderen Teilnehmern im gleichen Frequenzband notwendig
ist. Bei der zweiten Erweiterung handelt es sich um eine differentielle SAW-
Verzögerungsleitung, die aus den Erkenntnissender erstmalig durchgeführten
Untersuchungen zur Sensitivität von IFM-Empfängern hinsichtlich Überspre-
chen und Triple-Transit in derVerzögerungsleitung entstanden ist. Außerdem
wurden die Einflüsse, Systemgrenzen und Fehlerkompensationsmöglichkei-
ten jeder Einzelkomponente erforscht, im Gesamtsystemkontext evaluiert
und entscheidende neue Erkenntnisse zu den idealen Entwurfskriterien die-
ses innovativen Messkonzeptes erlangt. Dadurch, dass die Frequenzmessung
in eine Phasenmessung überführt wird, muss beim Einsatz des Verfahrens die
Interferenzsensitivität des Systems beachtet werden, insbesondere gegenüber
parasitären Moden des Sensors. Die entsprechenden Systemgrenzen wurden
analytisch berechnet und dabei Optimierungsmöglichkeiten über die Länge
der Verzögerungsleitung identifiziert, die eine Filterung und Unterdrückung
gewisser Frequenzanteile sowohl innerhalb als auch außerhalb der Basisband-
breite des Lesegeräts ermöglichen. Analog dazu können Nullstellen bei der
Range-Correlation genutzt werden, um den Einfluss von Spuriosen des Hoch-
frequenzsynthesizers auf die Frequenzgenauigkeit des Linearisierungssignals
zu unterdrücken.
Die Laboruntersuchungen und Demonstratorsysteme bestätigen die theoreti-
schenÜberlegungen und erreichen bereitsmit kostengünstigerHardware und
im Mikrocontroller integrierten Analog-Digital-Umsetzern eine ₃𝜎-Präzision
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der Frequenzmessung unter 2 ppm, bei einer hohenMesswertaktualisierungs-
rate von 1000 Messungen pro Sekunde. Das vorgestellte Verfahren ist das
weltweit einzige Konzept, das aus einem einzelnen, über die Basisbandka-
näle synchronisierten Abtastwert direkt die Resonanzfrequenz des Sensors
bestimmen kann. Durch eine Überabtastung und einfache Mittelwertbildung
lässt sich die Präzision der Messung noch weiter erhöhen. Weiterhin hat das
Phasenrauschen des Referenzsynthesizers keinen Einfluss auf die Messgenau-
igkeit des Resonators, da das Sensorsignal mit einer zeitverzögerten Version
von sich selbst heruntergemischt wird. In Kombination mit der unkomplizier-
ten trigonometrischen Signalverarbeitung werden dadurch neue Maßstäbe
hinsichtlich kostengünstiger Realisierungsmöglichkeiten gesetzt.
Zusammenfassend lässt sich sagen, dass SAW-Resonatoren eine vielverspre-
chende Technologie mit teilweise einzigartigen Einsatzmöglichkeiten sind.
Aufgrund der rein passiven und hochrobusten Sensoren gibt es vielfältige An-
wendungen in harscher Industrieumgebung wie die hier adressierte drahtlose
Kraft- und Drehmomentmessung. Trotz ihrer herausragenden technischen
Eigenschaften und vieler Forschungsaktivitäten in den letzten Jahrzehnten ist
die SAW-Sensorik jedoch immer noch eine professionelle Nischenanwendung
mit geringer Stückzahl, da viele Anwendungen bisher an den aufwendigen,
komplexen und teuren Lesegeräten scheitern. Das hier vorgestellte Verfah-
ren hat damit enormes Potential für diese und weitere Anwendungen im
industriellen, automotiven und medizinischen Kontext.
Neben dem hier gezeigten Einsatz konnte das Konzept der gepulsten Pha-
senmessung darüber hinaus auch für energieeffiziente Radarsysteme [123,
161–165] und zur paketbasiertenWinkelschätzung bei hoher Interferenz [166]
vom Autor und der Forschungsgruppe Circuits, Systems & Hardware Test am
Lehrstuhl für Technische Elektronik mehrfach erfolgreich demonstriert wer-
den. Der grundlegende Ansatz ist dabei identisch, nur wird, anstatt mit einer
bekanntenWegstrecke (Verzögerungsleitung) eine unbekannte Frequenz zu
messen, mit der bekannten Frequenz des Empfangssignals ein (relativer) Ab-
stand oderWinkel zum Ziel bestimmt. Durch geschicktes Systemdesign und
unter Ausnutzung der Vorteile der interferometrischen Auswertung lassen
sich so extrem genaue und energieeffiziente Systeme bauen, wie durch den
dreimaligen Gewinn des Entwurfswettbewerbs für hochsensible und schnel-
le Radarsensorik auf dem IEEE International Microwave Symposium in den
Jahren 2014, 2017 und 2018 [161, 164, 167] gezeigt werden konnte.
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DFE digitale Frequenzschätzung (digital frequency estima-
tion)
DMS Dehnungsmessstreifen
DSO digitales Speicheroszilloskop
DSP digitaler Signalprozessor (digital signal processor)
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ERP effektive Strahlungsleistung (effective radiated power)
FDMA Frequenzmultiplex (frequency division multiple ac-
cess)
FDS Frequenzbereichsabtastung (frequency domain sam-
pling)
FFT schnelle Fourier-Transformation (fast Fourier trans-
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stepped continuous wave)
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ANHANGA
Berechnung der Basisbandsignale und des
Frequenzfehlers bei Nebenmoden des Sensors
oder externen Störsignalen
Das Eingangssignal am IFM-System besteht aus einer additiven Überlagerung
eines Nutzsignals (Frequenz 𝜔s, Leistung 𝑃s) mit einem Interferenzsignal
(Frequenz 𝜔i, Leistung 𝑃i):
𝐼
₀
= √𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s) +√𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i) (A.1)
Daraus resultierende Signale 𝐼
₁
und 𝐼
₂
an den Eingangsports (𝑃₁, 𝑃₂) des Sechs-
torinterferometers:
𝐼
₁
= √𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s) +√𝑎₁𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i) (A.2)
𝐼
₂
= √𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡+𝜏dl)+𝜑s) +√𝑎₂𝑃iej(𝜔i(𝑡+𝜏dl)+𝜑i) (A.3)
ergeben nach der Interferenz in der Sechstorstruktur (Gleichung 2.13) die
HF-Signale 𝑏
₃
... 𝑏
₆
am Eingang der Detektoren:
𝑏
₃
=𝑆
₃₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₃₂
𝐼
₂
= √𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s+π) +√𝑎₁𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i+π)
+√𝑎₂𝑃se
j(𝜔s(𝑡+𝜏dl)+𝜑s+
π
₂
) +√𝑎₂𝑃ie
j(𝜔i(𝑡+𝜏dl)+𝜑i+
π
₂
)
(A.4)
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π
₂
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π
₂
)
+√𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡+𝜏dl)+𝜑s+π) +√𝑎₂𝑃iej(𝜔i(𝑡+𝜏dl)+𝜑i+π)
(A.5)
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) +√𝑎₁𝑃ie
j(𝜔i𝑡+𝜑i+
π
₂
)
+√𝑎₂𝑃se
j(𝜔s(𝑡+𝜏dl)+𝜑s+
π
₂
) +√𝑎₂𝑃ie
j(𝜔i(𝑡+𝜏dl)+𝜑i+
π
₂
)
(A.6)
𝑏
₆
=𝑆
₃₁
𝐼
₁
+ 𝑆
₃₂
𝐼
₂
= √𝑎₁𝑃sej(𝜔s𝑡+𝜑s+π) +√𝑎₁𝑃iej(𝜔i𝑡+𝜑i+π)
+√𝑎₂𝑃sej(𝜔s(𝑡+𝜏dl)+𝜑s) +√𝑎₂𝑃iej(𝜔i(𝑡+𝜏dl)+𝜑i)
(A.7)
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NachderLeistungsdetektionergebensichdarausdieBasisbandsignale𝐵₃i ... 𝐵₆i:
𝐵₃i = |𝑏₃|
₂ =
₁
₄
[𝑃i(𝑎₁ + 𝑎₂) + 𝑃s(𝑎₁ + 𝑎₂) + ₂𝑎₁√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i sin (𝜔i𝜏dl) + ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s sin (𝜔s𝜏dl)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s sin (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s sin (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
+₂𝑎₂√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)]
(A.8)
𝐵₄i = |𝑏₄|
₂ =
₁
₄
[𝑃i(𝑎₁ + 𝑎₂) + 𝑃s(𝑎₁ + 𝑎₂) + ₂𝑎₁√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i sin (𝜔i𝜏dl) − ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s sin (𝜔s𝜏dl)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s sin (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s sin (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
+₂𝑎₂√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)]
(A.9)
𝐵₅i = |𝑏₅|
₂ =
₁
₄
[𝑃i(𝑎₁ + 𝑎₂) + 𝑃s(𝑎₁ + 𝑎₂) + ₂𝑎₁√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i cos (𝜔i𝜏dl) + ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s cos (𝜔s𝜏dl)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
+₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s cos (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
+₂𝑎₂√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)]
(A.10)
𝐵₆i = |𝑏₆|
₂ =
₁
₄
[𝑃i(𝑎₁ + 𝑎₂) + 𝑃s(𝑎₁ + 𝑎₂) + ₂𝑎₁√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i cos (𝜔i𝜏dl) − ₂√𝑎₁𝑎₂𝑃s cos (𝜔s𝜏dl)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
−₂√𝑎₁𝑎₂𝑃i𝑃s cos (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
+₂𝑎₂√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)]
(A.11)
mit der Frequenzdifferenz Δ𝜔 = 𝜔i−𝜔s und der Phasendifferenz Δ𝜑 = 𝜑i−𝜑s
zwischen Nutzsignal und Störsignal.
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Der PhasenfehlerΦerr berechnet sich dann aus der Differenz der Phase der
Interferenz-behafteten Basisbandsignale (𝐵₃i ... 𝐵₆i) mit der Phase der idealen
Basisbandsignale (𝐵₃ ... 𝐵₆):
Φerr = arctan2(
𝐵₃i − 𝐵₄i
𝐵5i − 𝐵₆i
) − arctan2(
𝐵₃ − 𝐵₄
𝐵₅ − 𝐵₆
)
= arctan2(
𝑃i sin (𝜔i𝜏dl) + 𝑃s sin (𝜔s𝜏dl)
𝑃i cos (𝜔i𝜏dl) + 𝑃s cos (𝜔s𝜏dl)
+√𝑃i𝑃s sin (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
+√𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + 𝜔i𝜏dl + Δ𝜑)
+√𝑃i𝑃s sin (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
+√𝑃i𝑃s cos (−Δ𝜔𝑡 + 𝜔s𝜏dl − Δ𝜑)
)
− arctan2(
sin (𝜔s𝜏dl)
cos (𝜔s𝜏dl)
)
(A.12)
Es ergibt sich ein periodischer Frequenzfehler, dessen Maxima/Minima mit
den Nullstellen der Ableitung nach der Zeit bestimmt werden können:
Φ̇err =
𝜕
𝜕𝑡
(Φerr)
= −
√𝑃i𝑃s (𝑃i − 𝑃s)
𝑃i
₂ + ₂𝑃i𝑃s + 𝑃s
₂ + ₂√𝑃i𝑃s
₃/₂ cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑)
(cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)
+₂𝑃i
₃/₂√𝑃s cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑) + ₂𝑃i𝑃s cos (₂Δ𝜑 + ₂Δ𝜔𝑡 + Δ𝜔𝜏dl)
− cos (Δ𝜔𝑡 + Δ𝜑))
+₂𝑃i𝑃s cos (Δ𝜔𝜏dl) + ₂√𝑃i𝑃s
₃/₂ cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)
Δ𝜔
+₂𝑃i
₃/₂√𝑃s cos (Δ𝜔 (𝑡 + 𝜏dl) + Δ𝜑)
(A.13)
ergibt Nullstellen (Φ̇err = ₀) bei:
𝑡𝑘 = −
Δ𝜑 + 𝑘π
Δ𝜔
−
𝜏dl
₂
(A.14)
mit 𝑘 ∈ ℕ.
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Durch Einsetzen von 𝑡𝑘 in Φerr und Umrechnung der Phase in eine Frequenz
ergeben sich die Maxima/Minima des Frequenzfehler 𝑓err,max zu:
𝑓err,max = [arctan2(
𝑃i sin (𝜔i𝜏dl) + 𝑃s sin (𝜔s𝜏dl)
𝑃i cos (𝜔i𝜏dl) + 𝑃s cos (𝜔s𝜏dl)
+√𝑃i𝑃s sin (𝑘π +
(𝜔i+𝜔s) 𝜏dl
₂
)
+√𝑃i𝑃s cos (𝑘π +
(𝜔i+𝜔s) 𝜏dl
₂
)
+√𝑃i𝑃s sin (−𝑘π +
(𝜔i+𝜔s) 𝜏dl
₂
)
+√𝑃i𝑃s cos (−𝑘π +
(𝜔i+𝜔s) 𝜏dl
₂
)
)
−arctan2(
sin (𝜔s𝜏dl)
cos (𝜔s𝜏dl)
)] ⋅
₁
𝜔s𝜏dl
(A.15)
Da die Funktion periodischmit ₂𝑘 ist, reicht es aus, diese für die ersten beiden
Nullstellen 𝑘 = [₁,₂] auszuwerten, um den maximal möglichen positiven
sowie den maximal möglichen negativen Frequenzfehler zu erhalten.
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